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Resumen

Este trabajo presenta el diseño de una fuente de alimentación para lámparas fluores-
centes que mejora la eficiencia, tiene un alto factor de potencia y permite regular la
intensidad luminosa. El objetivo central de este trabajo es mejorar la eficiencia del
inversor resonante cambiando la clásica topología LCC o LLC por un LC serie. El
circuito propuesto consiste en: un convertidor AC-DC configuración medio puente con
corrección de factor potencia, un SRI1 y un convertidor en configuración puente com-
pleto para la ignición de la lámpara. El diseño de cada etapa de la fuente es presentado
en este trabajo. Los experimentos se realizaron sobre dos tubos fluorescente de 32W
mostrando que el método propuesto de alimentación mejoro en un 4% la eficiencia con
respecto al método tradicional (AC-LCC o LLC) y se obtuvo un factor de potencia de
0.99.

1Serie Resonant Inverter
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1

Capítulo 1

Introducción

Hoy día se manufacturan miles lámparas diferentes, cuya mayoría puede clasificarse en
las siguientes categorías: incandescente, fluorescente, de vapor de mercurio, de halo-
genuro metálico, sodio de alta presión (HPS1) y sodio de baja presión (LPS2). A excep-
ciń de las lámparas incandescentes, todas estas fuentes de luz pueden ser denominadas
como lámparas de descarga de gas.
Las lámparas fluorescentes y LPS operan en descarga gaseosa de baja presión, mientras
las lámparas de vapor de mercurio, de halogenuro metálico y HPS operan en descarga
gaseosa de alta presión, por lo que son conocidas como lámparas de descarga de alta
intensidad o HID3.
Las principales características a considerar cuando se escoge una lámpara es su eficien-
cia lumínica, tiempo de vida, depreciación de lúmenes y reproducción de color [6]. La
eficiencia lumínica mide la habilidad de la lámpara para convertir potencia eléctrica de
entrada (W ), en flujo luminoso que se mide en lúmenes por vatio (lm/W ).
La porción visible del espectro cubre el rango de longitud de onda de aproximadamente
380nm a 780nm (Figura 1-1) y el ojo discrimina entre diferentes longitudes de onda
en este rango por la sensación de color como se muestra en la Figura 1-2.

El tiempo de vida de una lámpara es el número de horas que toma en fallar a aproxi-
madamente el 50% de un gran grupo de lámparas del mismo tipo. Falla significa que
la lámpara no va volver a dar luz o que la salida de luz ha caído a un valor porcentual
específico.
La depreciación de lúmenes en el tiempo de vida es una característica de todas las lám-
paras. Este es un proceso de envejecimiento de la lámpara, que es una consideración
importante en el diseño de iluminación. Los diferentes tipos de lámparas no proporcio-
nan el mismo "‘blanco"’ nominal.
Su diferencia en la distribución espectral puede producir dos efectos dentro de un es-
pacio iluminado. Algunos de los colores de los objetos en ese espacio pueden parecer

1High Pressure Sodium
2Low Pressure Sodium
3High Intensity Discharge



2 Introducción

Figura 1-1: El espectro electromagnético [1]

Figura 1-2: Respuesta relativa del ojo a luz de diferentes longitudes de onda [1]

no naturales o desvanecidos, el rojo pueden parecer café, el violeta casi negro, etc.
Segundo, el espacio completo puede "‘sentirse"’ cálido o fresco. Por ejemplo, una lám-
para de mercurio, carente de rojo y naranja, hace que el espacio parezca fresco, mientras
que una lámpara incandescente, con deficiencias en azul y violeta, hace que el espacio
parezca cálido.
Las lámparas incandescentes y las lámparas de descarga de gas generan luz a través de
dos diferentes mecanismos físicos de conversión de energía eléctrica [7]. Las lámparas
incandescentes usan el proceso de calentamiento de Joule al calentar el filamento de
tungsteno para hacer más intenso el brillo.
El comportamiento eléctrico es simple. La corriente de la lámpara es determinada por
el voltaje aplicado y la resistencia del filamento de tungsteno, el cual es similar a una
resistencia.
El espectro de energía radiado de una lámpara incandescente es continuo con una buena
reproducción de color. Sin embargo, sólo cerca del 10% de la electricidad que fluye a
través de una lámpara incandescente se convierte en luz, como se observa en la Figura
1-3, y por tanto la eficiencia lumínica de una lámpara incandescente es baja.

Las lámparas eléctricas de gas de descarga convierten la energía eléctrica en luz al trans-

Jhon Fredy Bayona Navarro Trabajo de Grado



3

Figura 1-3: (a) Distribución de energía en una lámpara incandescente. Cerca del 10% de la
energía se convierte en luz [2]. (b) Distribución de energía en una lámpara fluorescente. Cerca
del 22% de la energía se convierte en luz. Otras lámparas de descarga tienen un porcentaje similar
[2]

formar la energía eléctrica en energía cinética, que a su vez se convierte en radiación
como resultado de algunos procesos de colisión [3].
El proceso primario es colisión por excitación de átomos en un gas, en los que se relajan
a niveles atómicos de mínima energía a causa de emisión de radiación electromagnética.
La emisión de radiación electromagnética es un número líneas espectrales separadas.
Al modificar la composición del gas empleado, la eficiencia luminosa puede variar con-
siderablemente.
Comparado con las lámparas incandescentes, las lámparas de gas de descarga tienen
tres grandes virtudes como fuentes de luz: Son convertidores de energía eficientes, trans-
formando por mucho del 20% al 30% de la energía eléctrica de entrada en energía en
forma de luz, como se muestra en la Figura 1-3b. Duran más tiempo, 18 veces más que
las lámparas incandescentes si se toman las lámparas fluorescentes como ejemplo (tasa
de tiempo de vida de hasta 20.000 horas); y tienen excelente depreciación de lúmenes,
entregado típicamente entre un 60% y 80% del nivel inicial de luz al término de su
vida.
Aunque las lámparas de descarga de gas tienen grandes ventajas sobre las lámparas
incandescentes, requieren de un balasto para funcionar con ellas.
Es un hecho bien sabido que las lámparas de gas de descarga tienen impedancia incre-
mental negativa. La Figura 1-4a muestra una curva típica de la caída del potencial de
descarga versus la corriente cuando la lámpara se opera con una fuente DC.

El aumento característico de la impedancia negativa genera un problema en el circuito
de las lámparas. En general, se necesita un voltaje de arranque mayor que el voltaje
de operación en estado estable, para estabilizar la ionización en el gas.
Después de que comienza la descarga, el punto de operación (i, v) de la descarga debe
encontrarse en algún lugar de la línea de la constante V = Vs. Por consiguiente, la cor-
riente de descarga se incrementa sin ninguna regulación, y eventualmente causa falla
en el sistema.
Como resultado, las lámparas de descarga de gas no pueden ser conectadas directa-
mente a una fuente de voltaje. Una impedancia debe ser colocada entre la lámpara de

Trabajo de Grado Jhon Fredy Bayona Navarro



4 Introducción

Figura 1-4: Caída de descarga potencial vs corriente [3].

descarga y la fuente de voltaje para limitar la corriente de la lámpara.
Afortunadamente, la mayoría de las lámparas de descarga son operadas con circuitos de
corriente alterna (AC) de tal forma que las impedancias inductiva o capacitiva pueden
ser usadas para proveer limitación de la corriente.
El balasto de inductor-capacitor representan los enfoques convencionales de balasto, y
son conocidos como balastos magnéticos.
Los balastos magnéticos operan en la línea de frecuencia entre [50, 60]Hz. Cada medio
ciclo de línea ellos reactivan la lámpara y limitan su corriente. Aunque los balastos mag-
néticos tienen ventajas como su bajo costo y alta confiabilidad, existen por lo menos
tres limitaciones de desempeño fundamentales debido a la baja frecuencia.
Primero que todo, el peso y volumen del balasto sería muy grande. Segundo, la con-
stante de tiempo de descarga de la lámpara es de alrededor de un milisegundo, que es
más corto que medio periodo de línea, así que el arco se reinicia dos veces cada ciclo.
La Figura 1-5 muestra el voltaje medido y las formas de onda de corriente de una lám-
para F40T12 trabajando a 60Hz. Después de cada cruce por cero, la forma de onda
del voltaje de la lámpara tiene un pico de voltaje irregular; durante el resto del ciclo,
el voltaje no varía mucho.

Esto causa dos grandes problemas: El uso del electrodo de la lámpara es significativo, y
la luz de salida de la lámpara es altamente susceptible al voltaje de línea, lo que resulta
en un parpadeo visible y molesto [8].
Finalmente, no hay un modo eficiente y efectivo en costos para regular la potencia de
la lámpara.
Estos inconvenientes llevaron a estudiar el uso de alta frecuencia en la corriente AC
para manejar las lámparas de descarga. La operación en alta frecuencia no solo resulta
en una reducción significativa de peso y volumen del balasto, sino que también mejora
las propiedades de descarga del gas de las lámparas.
En la Figura 1-6 se muestra la medición del voltaje y la corriente de la lámpara operando

Jhon Fredy Bayona Navarro Trabajo de Grado
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Figura 1-5: Ondas de voltaje y corriente de la lámpara medidas a 60Hz [4]

con el mismo nivel pero a alta frecuencia. Las formas de onda del voltaje y la corriente
son casi proporcionales con las mismas características de una resistencia, aunque esta
resistencia no es lineal y varía en función del tiempo y de la corriente de la lámpara.
El pico de voltaje irregular ya no existe.

Figura 1-6: Ondas de voltaje y corriente de la lámpara medidas a 30kHz [4]

En la Figura 1-7 se muestra la curva de eficiencia de una lámpara fluorescente versus la
frecuencia de operación de la lámpara [5]. Esto muestra que la eficiencia se incrementa
un 10% cuando la frecuencia de operación está por encima de 20 kHz. Otras lámparas
de descarga tienen características similares.

La operación en alta frecuencia también hace que el arranque de la lámpara sea más fácil
y confiable, y elimine el ruido audible y efecto estroboscópico. Adicionalmente, dados
los avances en electrónica de potencia, la regulación de potencia puede ser fácilmente
incorporada en el balasto, haciendo una mejor gestión de inteligencia y energía [9].
Esencialmente, el balasto electrónico de alta frecuencia es un convertidor de potencia
AC/AC, que convierte la potencia suministrada por la línea en una potencia AC de
alta frecuencia con el objeto de manejar la descarga de la lámpara.
En la Figura 1-8 se encuentra el diagrama de circuito de un balasto electrónico de alta
frecuencia típico. En alta frecuencia, se prefiere un bajo factor de cresta CF . El CF
es la razón del pico de corriente de la lámpara y el valor RMS.

Trabajo de Grado Jhon Fredy Bayona Navarro
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Figura 1-7: Eficiencia de una lámpara fluorescente versus frecuencia de operación de la lámpara
[5]

El CF juega un papel importante en el desempeño del balasto. Un estudio muestra
que, el tiempo de vida del electrodo es muy sensible al CF , y el tiempo de vida de una
lámpara de gas de descarga es básicamente determinado por la vida del electrodo.
Entre más alto sea CF , más corta será la vida de la lámpara. El tiempo de vida de
la lámpara cae a menos de la mitad si el CF es igual a 2 [7]. Una onda seno pura sin
modulación tiene un CF de 1.4; una onda triangular tiene un CF de 1.7.
Las especificaciones de la ANSI4 recomiendan que el máximo de CF sea 1.7 [10]. El
CF también afecta el parpadeo de la luz de la lámpara.
Para mantener un CF bajo, se necesita un capacitor para manejar las variaciones entre
la potencia pulsante de entrada y la potencia de salida constante de la lámpara. Una
práctica convencional es colocar un condensador justo después del rectificador, como
se muestra en la Figura 1-8b.
Esta es una solución bastante simple para mejorar el CF . Sin embargo, tal configu-
ración atrae corriente de la línea AC solamente en un pequeño ángulo de conducción,
produciendo un factor de potencia (PF ) muy pobre con altas corrientes armónicas.
Estas corrientes armónicas en la línea AC causarán muchos problemas, como distorsión
de voltaje, parpadeo en el voltaje, sobrecalentamiento del transformador, ondulación de
alta torsión en el generador, y severo ruido por interferencia electromagnética (EMI5)
en los sistemas de procesamiento de datos y telecomunicaciones. La iluminación rep-
resenta una porción significativa del total de la carga eléctrica. Cuanto más balastos
electrónicos se pongan en uso, se hace más importante mantener un PF alto y bajos
armónicos.
El PF es una medida común de la calidad de potencia, que se define como la razón
de la potencia promedio y la potencia aparente; puede ser expresada como el producto
del factor de distorsión Kd y el factor de desplazamiento Kθ, asumiendo una entrada
de voltaje sinusoidal ideal, como se muestra en (1-1).

PF =
Potencia − Activa

Potencia − Aparente
=

IRMS,1

IRMS

cos (θ) = KdKθ (1-1)

4Instituto Nacional de Estándares Americanos
5Electromagnetic Interference
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Figura 1-8: Diagramas de circuito de un balastro en alta frecuencia: (a) con un pequeño
capacitor, (b) con un gran capacitor, y (c) con un gran capacitor y en estado PFC

Kd se define como la razón de la corriente RMS de la fundamental y la corriente RMS
total, y Kθ se define como el coseno del ángulo de desplazamiento θ entre la corriente
de entrada fundamental y el voltaje.
Se requiere que el PF sea al menos de 0.9, en atraso o adelanto [11]. Usualmente, se
prefiere un pequeño adelanto en el PF . Otra medida importante de la calidad de la
corriente de entrada es la distorsión armónica total (THD), definida como en (1-2),
donde Ik es el valor RMS de la késima armónica de corriente.

THD =

√

√

√

√

√

√

√

∞
∑

k=2

I2k

I2l
(1-2)

La relación entre PF y THD puede ser expresada como en (1-3), donde no hay com-
ponente DC de la corriente de entrada.

Trabajo de Grado Jhon Fredy Bayona Navarro
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PF =
Kθ√

1 + THD2
(1-3)

En la práctica, los armónicos son de gran preocupación; una gran cantidad de estándares
se han establecido para limitarlos. El estándar más comúnmente citado en la industria
de equipos de iluminación es el IEC 1000− 3− 2 Clase C, que establece los límites de
la corriente armónica, como se lista en la Tabla 1-1.

Orden del Armónico n Máxima Corriente Armónica Permisible %a

2 2

3 30 · λb

5 10

7 7

9 5

11 ≤ n ≤ 39 3

aExpresada como un porcentaje de la corriente de entrada hacia la frecuencia funda-
mental.

bλ es el Circuit Power Factor.

Tabla 1-1: Límites para un equipo clase C (IEC 1000 − 3 − 2)

Para alcanzar un alto PF y bajos armónicos en la corriente, se requiere el uso de un
corrector de factor de potencia (PFC6). Una práctica común es el empleo de una etapa
PFC que es adicionada al balasto electrónico convencional, produciendo un factor de
potencia cercano a la unidad como se muestra en la Figura 1-8c.
Los balastos electrónicos proveen la capacidad de regulación lumínica. Los controles
de regulación lumínica han sido empleados en sistemas de iluminación para ahorrar
energía y mejorar la ergonomía.
Estudios muestran que el ahorro de energía es de más del cincuenta por ciento, al uti-
lizar controles de regulación lumínica [12, 13]. El circuito mostrado en la Figura 1-8c
puede ser usado como un balasto electrónico regulable cuando se usa un circuito de
control apropiado.
Un balasto electrónico regulable debe tener todas las características requeridas de un
balasto electrónico no regulado. Un requerimiento adicional es que el control de reg-
ulación luminica debe hacerse suavemente sin variaciones abruptas en niveles de ilu-
minación cuando se tiene la transición de un nivel de iluminación a otro. No se debe
observar parpadeo ni estrías.
En resumen, comparando con los balastos magnéticos, un balasto electrónico de alta
frecuencia y alto PF entrega un desempeño notable para:

• Mejoramiento de eficiencia del circuito.

• Mejoramiento de eficiencia luminosa de las lámparas.

• Aumento del tiempo de vida de la lámpara.

6Power Factor Correction
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• Reducción de peso y tamaño.

• Ausencia de parpadeo.

• Eliminación del ruido audible.

• Alto PF de entrada con bajo THD.

• Mejores condiciones de control de arranque y operación.

• Facilidad de administración de energía, como conmutación a distancia, regulación
y control con foto-celda.

Trabajo de Grado Jhon Fredy Bayona Navarro
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Capítulo 2

Planteamiento del Problema

Dentro de los esfuerzos por aumentar la eficiencia energética a nivel mundial, los sis-
temas de iluminación han evolucionado en los últimos años [14]. Las lámparas fluo-
rescentes ayudan en este sentido, generando el mismo nivel de iluminación de otras
lámparas a partir de un consumo de energía reducido [15].
Recientemente, se han propuesto fuentes de alimentación para sistemas de iluminación
fluorescente caracterizadas por su eficiencia, bajo tamaño y peso. La técnica de co-
rrección de factor de potencia ha sido incorporada con el fin de mejorar el consumo de
energía eléctrica y presentar un estandar en la calidad de la potencia en este tipo de
fuentes [16].
Reducida emisión de interferencia eletromagnética acompañada de eficiencia, reduc-
ción en el tamaño y peso del convertidor describen las fortalezas del inversor resonante
[17]. Su regulación a partir de la variación en la frecuencia de funcionamiento y/o la
variación de la línea de entrada lo presentan como una opción adecuada para regulación
de sistemas de iluminación fluorescente.
El control regulable (dimming) permite optimizar el consumo de energía eléctrica en
fuentes de alimentación para sistemas de iluminación fluorescente. Esta característica
es ideal para diseños de iluminación en el día [18].
En este proyecto se pretende analizar, diseñar e implementar una fuente de alimentación
regulable para una lámpara fluorescente. La fuente de alimentación contará con correc-
ción de factor de potencia acompañado de regulación de la iluminación a partir de un
inversor resonante.
Reducida emisión de interferencia eletromagnética y eficiencia en el consumo de energía
eléctrica caracterizan la fuente de alimentación regulable.
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Capítulo 3

Objetivos

3-1 Objetivo General

Analizar, diseñar e implementar una fuente de alimentación regulable para una lámpara
fluorescente con corrección de factor de potencia y uso de conmutación suave.

3-2 Objetivos Específicos

• Diseñar e implementar un rectificador conmutado con corrección de factor de
potencia. El voltaje de salida del convertidor será variable con un valor máximo
de 450V .

• Diseñar e implementar un inversor resonante que sea capaz de alimentar una
lámpara fluorescente de 60W .

• Estudiar la posibilidad de regulación de intensidad luminosa (dimming), por medio
de variaciones en la frecuencia de funcionamiento y/o en la amplitud de la corriente
de la lámpara.
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Capítulo 4

Convertidor con Corrección de Factor
de Potencia (UPFC)

4-1 Descripción

Un Convertidor con Corrección de Factor de Potencia Unitario o UPFC1 es un conver-
tidor AC/DC, generalmente llamados rectificadores, utilizado para realizar corrección
de factor de potencia con el fin de cumplir estandares tales como IEC1000-2-3 e IEE519
acerca de la calidad de la corriente de entrada de un equipo de baja potencia [19, 17].
El factor de potencia o PF2 es un índice de eficiencia en la utilización de la potencia
eléctrica. Es válido tanto para cargas lineales como para cargas no lineales [20].
Existen diferentes topologías de UPFC; su selección depende de su eficiencia, generación
de ruido de alta frecuencia, potencia entregada a la carga entre otras.[19, 21, 22, 23, 24]
Una de las topologías más populares es la configuración en medio puente tipo elevador
o HB-Boost3. Su acogida se debe a su uso en aplicaciones de media y alta potencia
[19]. La topología se muestra en la Figura 4-1.
UPFC HB-Boost opera en modo de conducción continua (CCM4), generando baja in-
terferencia electromagnética (EMI5) en comparación a otras topologías de UPFC como
Buck-Boost y Buck. La principal ventaja de esta topología radica en la caída de voltaje
sobre un solo semiconductor en cualquier instante. Esto genera una alta eficiencia sobre
el proceso de conversión.
Un desbalance en los voltajes sobre los condensadores C1 y C2 marca una de las car-
acterísticas de esta topología [25, 26, 19]. Este desbalance puede afectar el desempeño
del convertidor. Adicionalmente, este convertidor no debe ser utilizado para voltajes
de entrada universales debido al voltaje elevado que genera [22].

1Unity Power Factor Converter
2Power Factor
3Half-Bridge Boost
4Continuous Conduction Mode
5Electro-magnetic Interference
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4-2 Operación de la topología

El principio básico de operación de un UPFC HB se muestra en la Figura 4-1. El UPFC
HB cuenta con dos funciones principales; la primera de ellas es apartir de un voltaje
alterno en la entrada vg obtener un voltaje directo a la salida vs. La otra función es
que la corriente de entrada iL pueda seguir a vg [20, 17].
El UPFC HB está compuesto por dos interruptores Q1 y Q2, dos condensadores C1 y
C2, una inductancia L y una resistencia de carga R como se observa en la Figura 4-1.

vg

rL

vx

L

iL
Q2 D2

Q1 D1
rc1

C1 vc1

v1

rc2

C2 vc2

v2

R vo

Figura 4-1: Topología UPFC HB Boost

Q1 y Q2 en el UPFC HB son conmutados alternadamente mediante modulación SPWM6

dando como resultado una señal cuadrada vx de dos niveles entre v1 y −v2, en el punto
medio de los interruptores, como se muestra en la Figura 4-2.

Figura 4-2: Señal de modulación SPWM

De esta manera, se genera voltaje en ambos condensadores v1 y v2. Es importante para
el funcionamiento del UPFC HB, que el voltaje en v1 y v2 sea más grande que el voltaje
pico de línea. También v1 debe ser igual a v2 [20, 17, 19].

6Sinusoidal Pulse Width Modulation
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4-2-1 Modos topológicos circuitales

Un ciclo de conmutación está compuesto por dos secuencias de circuitos lineales. Los
circuitos lineales corresponden a un intervalo particular de conmutación y son llamados
Modos Topológicos Circuitales. Las Figuras 4-3 y 4-4 muestran los dos modos topológi-
cos circuitales presentes en el UPFC HB Boost.
El modo topológico circuital 1 inicia con el encendido de Q1 y apagado de Q2. Esto se
muestra en la Figura 4-3.

vg

rL

vx

L

iL

Q2 D2

Q1 D1

rc1

C1 vc1

v1

rc2

C2 vc2

v2

R vo

Figura 4-3: UPFC HB Boost, Modo topológico circuital 1

El modo topológico circuital 2 se presenta en el encendido de Q2 y apagado de Q1.
Esto se muestra en la Figura 4-4.

vg

rL

vx

L

iL

Q2 D2

Q1 D1

rc1

C1 vc1

v1

rc2

C2 vc2

v2

R vo

Figura 4-4: UPFC HB Boost, Modo topológico circuital 2

s1 y s2 representan la función switch de cada modo topológico en un periodo de con-
mutación.
La rds representa las pérdidas en conducción para cada uno de los MOSFETs, rL rep-
resenta las pérdidas en el cobre de la inductancia L y rc representa la resistencia equiv-
alente serie del condensador.
En este punto, es necesario obtener un modelo que no presente discontinuiades con el
fin de poder facilitar el trabajo en el simulador. En ausencia de estas discontinuidades
el modelo conserva la dinámica del convertidor.
El convertidor UPFC HB Boost puede ser visto como un sistema dinámico con vari-
ables de estado iL, v1 y v2 y entradas h y vg. Sin embargo, la única entrada que se
manipulará a lo largo de este trabajo es h.

Trabajo de Grado Jhon Fredy Bayona Navarro
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4-3 Ecuaciones dinámicas del convertidor

El análisis comienza determinando la ecuación del voltaje de la inductancia, para esto
se aplica LKV a la malla conformada por vg, rL, iL y vx que se resalta en verde en la
Figura 4-5 y de la cual se obtiene (4-1).

vg

rL

vx

L

iL

Q2 D2

Q1 D1

rc1

C1 vc1

v1

rc2

C2 vc2

v2

R vo

Figura 4-5: UPFC HB Boost, ecuación de malla sobre la línea de entrada

vg = rLiL + L
diL

dt
+ vx (4-1)

Al expresar vx en función de las variables de estado y de las entradas utilizando la parte
resaltada en verde de la Figura 4-6 se obtiene (4-2).

vg

rL

vx

L

iL

Q2 D2

Q1 D1

rc1

C1 vc1

v1

rc2

C2 vc2

v2

R vo

Figura 4-6: UPFC HB Boost, relación entre el voltaje vx, los transistores Q1 y Q2 y, vc1
y vc2

vx = s1 (rdsiL + v1) + s2 (rdsiL − v2) (4-2)

Se expresa v1 y v2 en función del voltaje y la corriente de los condensadores

vx = s1

(

rdsiL + vC1
+ rc1

C1
dvc1

dt

)

+ s2

(

rdsiL − vc2
− rc2

C2
dvc2

dt

)

(4-3)

Para determinar la ecuación de la corriente en C1, aplicando LCK al nodo A confor-
mado por Q1, rc1 y R que se resalta en verde en la Figura 4-7 y del cual se obtiene

s1iL = C1
dvc1

dt
+

vc1
+ vc2

+ rcC
(

dvc1

dt
+

dvc2

dt

)

R
(4-4)
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vg

rL

vx

L

iL

Q2 D2

Q1 D1

A

rc1

C1 vc1

v1

rc2

C2 vc2

v2

R vo

Figura 4-7: UPFC HB Boost, corrientes a través del nodo A

La relación entre las corrientes de C1, C2 y L en el nodo B de la Figura 4-8 que está
resaltado en verde, está dada por (4-5)

vg

rL

vx

L

iL

Q2 D2

Q1 D1

rc1

C1 vc1

v1

B
rc2

C2 vc2

v2

R vo

Figura 4-8: UPFC HB Boost, corrientes a través del nodo B

C
dvc1

dt
= C

dvc2

dt
+ iL (4-5)

Reemplazando (4-5) en (4-4), C = C1 = C2 y rc = rc1 = rc2 se obtiene (4-6)

s1iL = C
dvc1

dt
+

vc1

R
+

vc2

R
+
2rcC

R

dvc1

dt
− rciL

R
(4-6)

Agrupando (4-6) se obtiene (4-7)

s1iL =
[

1 +
2rc

R

]

C
dvc1

dt
+

vc1

R
+

vc2

R
− rciL

R
(4-7)

Para determinar la ecuación de la corriente en C2, se aplica LCK al nodo C conformado
por Q2, rc2 y R que se resalta en verde en la Figura 4-9 y del cual se obtiene

− s2iL = C
dvc2

dt
+

vc1
+ vc2

+ rc

(

C
dvc2

dt
+ i

)

+ rcC
dvc2

dt

R
(4-8)

Reemplazando (4-5) en (4-8), C = C1 = C2 y rc = rc1 = rc2 obtenemos (4-9)
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vg

rL

vx

L

iL

Q2 D2

Q1 D1

C

rc1

C1 vc1

v1

rc2

C2 vc2

v2

R vo

Figura 4-9: UPFC HB Boost, corrientes a través del nodo C

− s2iL = C
dvc2

dt
+

vc1

R
+

vc2

R
+
2rcC

R

dvc2

dt
+

rciL

R
(4-9)

Agrupando (4-9) se obtiene (4-10)

− s2i =
[

1 +
2rc

R

]

C
dvc2

dt
+

vc1

R
+

vc2

R
+

rciL

R
(4-10)

Ahora, se define η en (4-11)

η = 1 +
2rc

R
(4-11)

Reemplazando (4-11) en (4-7) y (4-10), se obtienen (4-12) (4-13)

C
dvc1

dt
=

s1iL

η
− vc1

ηR
− vc2

ηR
+

rciL

ηR
(4-12)

C
dvc2

dt
= −s2iL

η
− vc1

ηR
− vc2

ηR
− rciL

ηR
(4-13)

Aplicando el operador de promedio móvil [17] a (4-12) y (4-13) se obtienen las ecuaciones
de estado de C1 y C2

C
d 〈vc1

〉
dt

=
hR + rc

ηR
〈iL〉 − 1

ηR
〈vc1

〉 − 1

ηR
〈vc2

〉 (4-14)

C
d 〈vc2

〉
dt

= −(1− h)R + rc

ηR
〈iL〉 − 1

ηR
〈vc1

〉 − 1

ηR
〈vc2

〉 (4-15)

vx = s1rdsiL + s1vc1
+ s2rdsiL − s2vc2

+ rc

(

s1C
dvc1

dt
− s2C

dvc2

dt

)

(4-16)

Haciendo uso de (4-12) y (4-13) en (4-16) se obtiene (4-17)
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vx = s1rdsiL + s1vc1
+ s2rdsiL − s2vc2

+
s2

1
rciL

η
− s1rcvc1

ηR
− s1rcvc2

ηR

+ s1r2
c iL

ηR
+

s2

2
rciL

η
+

s2rcvc1

ηR
+

s2rcvc2

ηR
+ s2r2

c iL

ηR

(4-17)

Ldi
dt
= vg − rLiL − s1rdsiL − s1vc1

− s2rdsiL + s2vc2
− s2

1
rciL

η
+ s1rciL

ηR

+
s1rcvc2

ηR
− s2

1
r2

c iL

ηR
− s2

2
rciL

η
− s2rcvc1

ηR
− s2rcvc2

ηR
− s2r2

c iL

ηR

(4-18)

Aplicando el operador de promedio móvil a (4-18) se obtiene la ecuación de estado de
L

Ld〈iL〉
dt
= 〈vg〉 −

[

rL + hrds + (1− h) rds +
hrc

η
+ hr2

c

ηR
+ (1−h)rc

η

]

〈iL〉
[

−h+ hrc

ηR
− (1−h)rc

ηR

]

〈vc1
〉+

[

(1− h) + hrc

ηR
− (1−h)rc

ηR

]

〈vc2
〉 − (1−h)r2

c

ηR

(4-19)

4-4 Transformación de coordenadas

Es una tranformación de similitud. El sistema se encuentra representado por (4-20).

ż = Azz + bzu (4-20)

Con las variables de estado viejas z compuestas por (4-21) y la entrada u dada por
(4-22)

z =







〈i〉
〈vc1

〉
〈vc2

〉






(4-21)

u = 〈vg〉 (4-22)

Para realizar el cambio de coordenadas, se establecen las nuevas variables de estado
relacionadas en (4-23). Donde vs representa la suma de los voltajes sobre los conden-
sadores y vd representa la diferencia entre los voltajes sobre los condensadores.

x =







〈i〉
〈vs〉
〈vd〉






(4-23)

El sistema de ecuaciones que relaciona las nuevas variables de estado con las viejas
variables de estado que esta dado por (4-23)

〈vc1
〉 + 〈vc2

〉 = 〈vs〉
〈vc1

〉 − 〈vc2
〉 = 〈vd〉

〈i〉 = 〈i〉
(4-24)
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(4-23) puede ser expresado como un sistema lineal como sigue:







1 0 0
0 1 1
0 1 −1













〈i〉
〈vc1

〉
〈vc2

〉






=







〈i〉
〈vs〉
〈vd〉






(4-25)

De (4-25) se obtiene la matriz de cambio de base para pasar de las variables de estado
viejas a las nuevas

z = Mx −→ ż = Mẋ (4-26)

Utilizando (4-26) la ecuacion (4-20) se convierte en

Mẋ = AzMx + bzu −→ ẋ = M−1AzMx + M−1bzu (4-27)

Reemplazando A = M−1AzM y b = M−1bz en (4-27) se obtiene

ẋ = Ax + bu (4-28)

De las ecuaciones de estado (4-14), (4-14) y (4-19) se obtiene Az y Bz

Az =









− rL

L
− rds

L
− rc

ηL
− r2

c

ηRL
− h

L
+ (2h−1)rc

ηRL
1−h

L
+ (2h−1)rc

ηRL
h

ηC
+ rc

ηRC
− 1

ηRC
− 1

ηRC
h−1
ηC

− rc

ηRC
− 1

ηRC
− 1

ηRC









(4-29)

Bz =







1
L

0
0






(4-30)

Reemplazando (4-29) y (4-30) en (4-27) se obtiene A y B

A =









− rL

L
− rds

L
− rc

ηL
− r2

c

ηRL

(2h−1)rc

ηRL
− 2h−1

2L
− 1

2L
2h−1
ηC

− 2
ηRC

0
1

ηC
+ 2rc

ηRC
0 0









(4-31)

B =







1
L

0
0





 (4-32)

Para la salida se tiene:

y1 = 〈iL〉 (4-33)
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Por tanto, las ecuaciones de estado bajo las nuevas variables de estado están dadas por

C
d 〈vs〉

dt
=

(2h − 1) R

R + 2rc

〈iL〉 − 2

R + 2rc

〈vs〉 (4-34)

C
d 〈vd〉

dt
= 〈iL〉 (4-35)

L
d 〈iL〉

dt
=

[

−rL − rds − rcR

R + 2rc

− r2c
R + 2rc

]

〈iL〉 − 1

2

(2h − 1) R

R + 2rc

〈vs〉 − 1

2
〈vd〉 + 〈vg〉

(4-36)

Las ecuaciones (4-34), (4-35) y (4-36) representan un modelo simplificado del UPFC
HB. Este modelo tiene implícito el estado estacionario y la dinámica de baja frecuencia
[27, 17, 20].
La ecuación (4-36) representa los voltajes alrededor de la malla del circuito de señal
grande que contiene la inductancia L, las fuentes de voltaje 〈vg〉 y 1

2
〈vd〉 y las resistencias

rL, rds,
r2

c

R+2rc
y R

2
. La corriente de malla que atraviesa la inductancia es la corriente de

señal grande 〈iL〉 como se muestra en la Figura 4-10.

vg

rL L

iL

rds

r2
c

R+2rc

1
2 〈vd〉

R
2

rc

(2h−1)
2 〈vs〉

Figura 4-10: UPFC HB Boost: circuito equivalente de la ecuación de malla (4-36)

La ecuación (4-34) describe las corrientes que fluyen en el nodo del circuito de señal
grande unido a la fuente de corriente (2h − 1) 〈iL〉 y las resistencias rc y

R
2
. El voltaje

del condensador es el voltaje de señal grande 〈vs〉 como se muestra en la Figura 4-11.

(2h − 1) 〈iL〉
rc

C 〈vs〉
R
2

Figura 4-11: UPFC HB Boost: circuito equivalente de la ecuación de nodo (4-34)

Finalmente la ecuación (4-35) describe las corrientes que fluyen en el nodo del circuito
de señal grande en donde está el condensador C y la fuente de corriente 〈iL〉. El voltaje
del condensador es el voltaje de señal grande 〈vd〉 como se muestra en la Figura 4-12.

Así no esté presente la componente de alta frecuencia debido a la conmutación en el
modelo representado por las ecuaciones (4-34), (4-35) y (4-36), éstas constituyen un
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24 Convertidor con Corrección de Factor de Potencia (UPFC)

〈iL〉 C 〈vd〉

Figura 4-12: UPFC HB Boost: circuito equivalente de la ecuación de nodo (4-35)

conjunto de ecuaciones diferenciales no lineales debido al producto de señales [20]. Por
esta razón en la sección 4-6 se define un punto de operación y linealización alrededor
de este punto con el propósito de poder controlar el convertidor UPFC HB utilizando
técnicas de control lineal.

4-5 Análisis en estado estacionario

El propósito de este análisis utilizando el modelo de señal grande es estudiar el de-
sempeño del convertidor y obtener las ecuaciones de diseño para la selección de los
componentes del convertidor UPFC HB en el punto de operación seleccionado [19].
Las siguientes suposiciones básicas se tienen en cuenta para el análisis del convertidor
[19, 17, 20]:

• Se asume que vg es una señal sinusoidal sin distorsión expresada como Vpsen (ωt),
siendo Vp el voltaje pico de línea y ω la frecuencia angular en radianes sobre
segundo.

• Los condensadores C1 y C2 son grandes, por lo tanto, el voltaje DC es constante
en ambos condensadores y el voltaje de rizado para la frecuencia de conmutación
y la de línea puede ser despreciado.

• Si iL sigue a vg, el resultado es un factor de potencia unitario. Si se desprecia la
componente de conmutación, iL es una onda sinusoidal sin distorsión dada por
Ipsen (ωt), donde Ip es la corriente pico de la línea.

4-5-1 Cálculo del ciclo útil en estado estacionario H

Teniendo en cuenta las suposiciones anteriores, el valor de las variables de estado iL, vs

y vd en estado estacionario y reemplazando en (4-19) se obtiene

L
d (Ipsen (ωt))

dt
= RaIpsen (ωt) − Ka (2H − 1)

2
Vs − 1

2
Vd + Vpsen (ωt) (4-37)

Donde Ra y Ka son iguales a

Ra = −rL − rds − rcR + r2c
R + 2rc

(4-38)
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4-5 Análisis en estado estacionario 25

Ka =
R

R + 2rc

(4-39)

Despejando (4-37) la expresión 2H − 1, se obtiene

2H − 1 =
2 (Vp + RaIp)

KaVs

sen (ωt) − 2ωLIp

KaVs

cos (ωt) (4-40)

Sumando 1 y después dividiendo por 2 a ambos lados de (4-40), se encuentra el ciclo
útil en estado estacionario H que está dado por

H =
Vp + RaIp

KaVs

sen (ωt) − ωLIp

KaVs

cos (ωt) +
1

2
(4-41)

4-5-2 Cálculo del rizado de voltaje ∆vs

Con el fin de lograr un voltaje DC a la salida en el convertidor UPFC HB, el rizado
de voltaje debe ser muy pequeño [17, 28]. Por esta razón es muy importante encontrar
una expresión que pueda determinar su valor máximo pico a pico ∆vs,p−p.
Insertando (4-40) en (4-34) se obtiene

ic =
(Vp +RaIp) Ip

Vs

− (Vp +RaIp) Ipcos (2ωt)

Vs

− ωLI2p sen (2ωt)

Vs

− 2Vs

R + 2rc

(4-42)

La componente DC de (4-42) debe ser igual a cero, por lo tanto

Vp +RaIp

Vs

=
2Vs

R + 2rc

(4-43)

Entonces (4-43) representa el balance de potencia entrada-salida [19, 28, 20]. Teniendo
en cuenta (4-43), se define ic como

ic = −(Vp +RaIp) Ipcos (2ωt)

Vs

− ωLI2p sen (2ωt)

Vs

(4-44)

El rizado de voltaje ∆vs es una onda sinusoidal con el doble de frecuencia de la línea;
su valor máximo pico a pico usando (4-44) es

∆vs,p−p =

√

[

(Vp +RaIp) Ip

]2

+
(

ωLI2p
)2

VsωC
(4-45)
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26 Convertidor con Corrección de Factor de Potencia (UPFC)

4-5-3 Cálculo del rizado de corriente ∆iL

Se debe deducir una expresión para el máximo rizado de corriente partiendo de la
ecuación de la inductancia

vL = L
diL

dt
⇒ di =

vL

L
dt (4-46)

Integrando (4-46) se obtiene

∫ Ts

hTs

diL =
∫ Ts

h

vL

L
dt (4-47)

iL (Ts)− iL (hTs) =
1

L

∫ Ts

hTs

vLdt (4-48)

(4-48) representa el cambio neto en la corriente de la inductancia (∆iL) sobre el intervalo
hTs − Ts; entonces la ecuación (4-48) puede ser reorganizada para obtener

∆iL =
vL

L

∫ Ts

hTs

dt =
vL

L
(Ts − hTs) (4-49)

Simplificando (4-49)

∆i =
vL

Lfs

(1− h) (4-50)

Cuando Q2 está encendido y Q1 apagado, el circuito de la Figura 4-4 es obtenido. El
voltaje sobre la inductancia sin tener en cuenta las perdidas es

vL =
vs

2
+ vg =

vs

2
+ Vpsen (ωt) (4-51)

Al insertar (4-51) en (4-50) se obtiene

∆iL =
0.5vs + Vpsen (ωt)

Lfs

(1− h) (4-52)

Como el término de coseno tiene un coeficiente muy pequeño, Ra = 0 y Ka = 1 podemos
aproximar (4-41) a

1− h =
1

2
− Vp

vs

sen (ωt) (4-53)

La sustitucion de (4-53) en (4-52) conduce a
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4-6 Punto de operación en estado estacionario 27

∆iL =

[

0.5vs + Vpsen (ωt)

Lfs

]

[

0.5− Vp

vs

sen (ωt)
]

(4-54)

Resolviendo (4-54) se convierte en

∆iL =
1

Lfs

[

1

4
vs − V 2

p

vs

sen2 (ωt)

]

(4-55)

Con ϑ = Vpsen (ωt), se obtiene

∆iL =
1

Lfs

[

1

4
vs − ϑ2

vs

]

(4-56)

La variación de ∆iL con respecto a ϑ está dada por

∂∆iL

∂ϑ
= − 2ϑ

Lfsvs

(4-57)

Los puntos extremos se tienen en

∂∆iL

∂ϑ
= 0, si ϑ = 0 (4-58)

Por lo tanto,

ϑ = Vpsen (ωt) = 0, si ωt = {0, π, 2π, . . .} (4-59)

Es decir, en los cruces por cero ∆iL es máxima y su valor está dado por

∆iLmax
=

Vs

4Lfs

(4-60)

4-6 Punto de operación en estado estacionario

El punto de operación del convertidor UPFC HB está dado por los valores de los com-
ponentes (L, C1 ,C2, R), de las pérdidas (rL, rds, rc), los valores en estado estacionario
de las entradas (Vg, H) y las variables de estado (Vs, Vd, IL) [29, 19, 20].
Se encontró el punto de operación teniendo los siguientes valores de pérdidas:

rL = 0.4Ω
rc = 1.084Ω

rds = 0.34Ω
(4-61)
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28 Convertidor con Corrección de Factor de Potencia (UPFC)

Se define la potencia de salida Po = 80W . De (4-43) se encuentra que Po está dada por

Po =
V 2

s

R + 2rc

(4-62)

El voltaje de salida regulado es Vs = 450V , el voltaje de diferencia es Vd = 0V , la
corriente a través de la inductancia es IL = Ipsen (ωt) y el voltaje de línea es Vg =

Vpsen (ωt) con Vp = 120
√

2V y ω = 2π · 60 rad
s
. Entonces con rc y Vs ya definidos, el

valor de R ahora puede ser encontrado usando (4-62)

R = 2.5kΩ (4-63)

Resolviendo (4-45) y (4-60), las expresiones L, C1 y C2 están dadas por

L =
Vs

4∆iLmax
fs

(4-64)

C = C1 = C2 =

√

(

(Vp +RaIp) Ip

)2

+
(

ωLI2p

)2

Vsω∆vs,p−p

(4-65)

Ya que los valores de Vs, Vp y ω son conocidos, la evaluación de (4-38) y (4-43) con los
valores de (4-62) y (4-63) producen

Ra = −1.824Ω
Ip = 0.9927A

(4-66)

Con (4-66) y asumiendo un ∆iLmax
= 0.45A, ∆vs,p−p = 10V y fs = 50kHz; las ecua-

ciones dadas por (4-64) y (4-65) ahora pueden ser evaluadas

L = 5mH
C = C1 = C2 = 100µF

(4-67)

Los valores de los componentes, pérdidas, entradas y variables de estado en estado
estacionario usados para la simulación y prototipo experimental son listados en la Tabla
4-1

4-7 Linealización

La teoría para el diseño de controladores, utiliza modelos matemáticos lineales de la
planta que se quiere controlar [30, 31]. Sin embargo el modelo matemático de un
convertidor no es lineal [19, 17, 20]. Por esta razón se debe transformar el modelo no
lineal a uno lineal, para ser empleado en el diseño del sistema de control para el modelo
no lineal original [32, 33, 31].
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Pérdida/Componente/Entrada/Variable de estado Símbolo Valor

Descripción

Pérdida en el cobre de la inductancia rL 0.4Ω

Resistencia de encendido de los MOSFETs rds 0.34Ω

Resistencia equivalente en serie de los condensadores de salida rc 1.084Ω

Inductancia L 5mH

Condensadores de salida C = C1 = C2 100µF

Voltaje de línea Vg Vpsen (ωt)V

Corriente de la inductancia o de línea IL Ipsen (ωt)A

Frecuencia de línea ω 2π · 60 rad
s

Voltaje pico de línea Vp 120
√
2V

Corriente pico de línea Ip 0.9927A

Voltaje suma de salida Vs 450V

Voltaje diferencia de salida Vd 0V

Tabla 4-1: Valores de los componentes, pérdidas, entradas y variables de estado en estado
estacionario

4-7-1 Método de linealización

Se tiene un sistema de ecuaciones diferenciales no lineales, como se muestra en la
ecuación (4-68)

dx1

dt
= f1 (x1, . . . , xn, u1, . . . , um)
...

dxn

dt
= fn (x1, . . . , xn, u1, . . . , um)

(4-68)

El vector ps está compuesto, por el valor en estacionario de las variables de estado y
de entrada está dado por (4-69). El vector f que contiene las ecuaciones de estado es
definido por (4-70).

ps =























xs
1
...

xs
n

us
1
...

us
m























(4-69)

f =









f1 (x1, . . . , xn, u1, . . . , um)
...

fn (x1, . . . , xn, u1, . . . , um)









(4-70)

Como la expansión se realiza alrededor del punto de estado estacionario [32, 33]; en-
tonces evaluando (4-69)en (4-70); el resultado es

f (ps) = 0 (4-71)
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Expandiendo el lado derecho de (4-68) en series de Taylor hasta la primera derivada
alrededor del punto de estado estacionario definido por (4-69) y teniendo en cuenta
(4-71) se obtiene

dx̂1

dt
= ∂f1

∂x1

∣

∣

∣

ps

x̂1 + · · · + ∂f1

∂xn

∣

∣

∣

ps

x̂n + ∂f1

∂u1

∣

∣

∣

ps

û1 + · · · + ∂f1

∂um

∣

∣

∣

ps

ûm

...
dx̂n

dt
= ∂fn

∂x1

∣

∣

∣

ps

x̂1 + · · · + ∂fn

∂xn

∣

∣

∣

ps

x̂n + ∂fn

∂u1

∣

∣

∣

ps

û1 + · · · + ∂fn

∂um

∣

∣

∣

ps

ûm

(4-72)

La expresión x̂n y ûm es la variación de xn y un respectivamente alrededor de (4-69)
[32, 33], donde:

x̂n = xn − xs
n

ûm = um − us
m

(4-73)

Las ecuaciones (4-72) se pueden escribir con notación matricial de la siguiente forma

dx

dt
= Ax + Bu =

∂f

∂x

∣

∣

∣

∣

∣

ps

x̂ +
∂f

∂u

∣

∣

∣

∣

∣

ps

û (4-74)

Donde dx

dt
es el vector de derivadas de variables de estado, x es el vector de variables

de estado, ≅ es el vector de variables de entrada, A es matriz característica y B es la
matriz de entrada

dx

dt
=









dx1

dt
...

dxn

dt









(4-75)

x =









x1
...

xn









(4-76)

u =









u1
...

um









(4-77)

A =
∂f

∂x

∣

∣

∣

∣

∣

ps

=













∂f1

∂x1

∣

∣

∣

ps

· · · ∂f1

∂xn

∣

∣

∣

ps

...
. . .

...
∂fn

∂x1

∣

∣

∣

ps

· · · ∂fn

∂xn

∣

∣

∣

ps













(4-78)

B =
∂f

∂u

∣

∣

∣

∣

∣

ps

=













∂f1

∂u1

∣

∣

∣

ps

· · · ∂f1

∂um

∣

∣

∣

ps

...
. . .

...
∂fn

∂u1

∣

∣

∣

ps

· · · ∂fn

∂um

∣

∣

∣

ps













(4-79)
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4-7-2 Linealización del modelo simplificado del UPFC HB

Se comienza la linealización resolviendo las ecuaciones de estado (4-36), (4-34) y (4-

35) para encontrar las expresiones d〈iL〉
dt

, d〈vs〉
dt

y d〈vd〉
dt

(Ver apéndice A-1). Entonces se
obtiene

d〈iL〉
dt

= f1 = Ra

L
〈iL〉 − (2h−1)Ka

2L
〈vs〉 − 1

2L
〈vd〉 + 1

L
〈vg〉

d〈vs〉
dt

= f2 = (2h−1)Ka

C
〈iL〉 − 2

(R+2rc)C
〈vs〉

d〈vd〉
dt

= f3 = 1
C

〈iL〉
(4-80)

Sustituyendo por las variables de estado y las variables de entrada del modelo simpli-
ficado; (4-75), (4-76) y (4-77) se convierten en

dx

dt
=









d〈iL〉
dt

d〈vs〉
dt

d〈vd〉
dt









(4-81)

x =







〈iL〉
〈vs〉
〈vd〉





 (4-82)

u = [h] (4-83)

Con el sistema de ecuaciones (4-80), ahora se pueden resolver las matrices (4-78) y
(4-79)

A =







Ra

L
− (2H−1)Ka

2L
− 1

2L
(2H−1)Ka

C
− (2H−1)Ka

C
0

1
C

0 0






(4-84)

B =







−VsKa

L
2KaIL

C

0






(4-85)

La evaluación de los valores de estado estacionario de la Tabla 4-1 con ωt = 2π, en las
ecuaciones (4-38), (4-39) y (4-40) y en las matrices (4-84) y (4-85) produce

A =







−364.7 0.831 −100
−83.1 −8 0
10000 0 0






(4-86)

B =







−89922
0
0






(4-87)
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Para finalizar el modelo lineal del convertidor UPFC HB, se necesita ahora linealizar
la ecuación de salida, que está dada por

y = 〈iL〉 (4-88)

Se observa que (4-87) es una ecuación lineal, por lo tanto, los valores de la matriz de
salida C y la matriz directa D son

C =
[

1 0 0
]

(4-89)

D = [0] (4-90)

Finalmente con los valores ya establecidos de (4-86), (4-87), (4-89) y (4-90), la descrip-
ción por espacio de estados del modelo lineal alrededor del punto de operación que se
definió en la Sección 4-6 es

dx

dt
= Ax + Bu

y = Cx + Du
(4-91)

Se puede transformar la representación en espacio de estados a función de transferencia
usando la ecuación dada por

G (s) = C (sI − A)−1 B (4-92)

Con (4-86), (4-87), (4-89) y (4-90) y la ecuación (4-92) ahora puede ser evaluada

G (s) =
iL (s)

h (s)
=

−89932s2 − 2172000s

s3 + 372.7s2 + 1540000s + 7993000
(4-93)
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Capítulo 5

UPFC: Diseño de Lazos de Control

5-1 Estrategias de control

Los objetivos que se desean en un convertidor UPFC HB como se ilustra en la Figura 5-
1 son: un voltaje de salida (vs) constante, un voltaje diferencia (vd) nulo y una corriente
de entrada (iL) proporcional al voltaje de entrada, de modo que emule una resistencia
sobre la fuente de alimentación AC [17, 34], a pesar de las perturbaciones en el voltaje
de entrada y en la corriente de carga y sin importar las variaciones de los valores en los
elementos de circuito [17].

UPFC

HB-Boost
vg

iL

R vs

vd

[h]

Figura 5-1: UPFC HB-Boost: Diagrama funcional ilustrando la dependencia de vs, vd e iL sobre
h

Se utiliza la técnica de control por corriente promedio ilustrada en la Figura 5-3, porque
permite una mejor forma de onda en la corriente de entrada [35, 36, 37, 38], tiende a
minimizar el error entre la corriente de referencia y la corriente de la inductancia, la
frecuencia de conmutación es constante, no necesita rampa de compensación y el control
es menos sensible al ruido producido por la conmutación.

Para el diseño de los controladores C1, C2 y C3 se hace por el método de respuesta en
frecuencia utilizando diagramas de Bode, debido a que permite averiguar la estabilidad
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vg

vg

H5

rL

vx

L

iL

iL

H1

C1

SPWM
G1

G2

Q2 D2

Q1 D1

rc1

C1 vc1

v1

rc2

C2 vc2

v2

R vo

v2

H2

v1

H2

v′
dC2

îref

v′
sH6

Vref

C3

H4

Figura 5-2: Lazos de control sobre UPFC HB Boost: diagrama de bloques

relativa y absoluta en lazo abierto, las pruebas de la respuesta en frecuencia son precisas
y sencillas [39], y permite la atenuación de los efectos causados por las perturbaciones
[40].

5-2 Diseño del controlador de corriente

La descomposición de la función de transferencia (4-93) en factores es

Figura 5-3: UPFC HB: esquema de control por corriente promedio
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5-2 Diseño del controlador de corriente 35

Gih (s) =
iL (s)

h (s)
=

−89920s (s + 7.9931)

(s + 7.9925) (s2 + 364.75s + 1000000)
(5-1)

Se puede observar en (5-1) que a pesar de la cancelación polo-cero imperfecta, el sistema
puede ser totalmente estable debido a que el polo y el cero que se cancelan son estables
[30]. Por lo tanto el resultado es:

Gih (s) =
iL (s)

h (s)
=

−89920s

s2 + 364.75s + 1000000
(5-2)

El lazo de corriente (color rojo) que se muestra en la Figura 5-4 está conformado por
el UPFC HB; el bloque de ganancia unitaria (H1); el controlador de corriente (C1)
está compuesto por un integrador y dos redes de adelanto porque aumenta el ancho de
banda y la velocidad de respuesta del sistema en lazo cerrado [30, 39]; y el sumador

que entrega el error producido por la diferencia entre la corriente de referencia (̂iref ) y
la corriente de la inductancia (iL).

vg

vg
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rL

vx

L

iL

iL

H1
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SPWM
G1

G2

Q2 D2

Q1 D1

rc1

C1 vc1

v1

rc2

C2 vc2

v2

R vo

v2

H2

v1

H2

v′
dC2

îref

v′
sH6

Vref

C3

H4

Figura 5-4: Lazo de corriente sobre UPFC HB Boost: diagrama de bloques

La función de transferencia de C1 está definida por:

C1 (s) =
Ki

s
· 1 + a1T1s

1 + T1s
· 1 + a2T2s

1 + T2s
(5-3)

Al multiplicar la función de transferencia (5-2) y el compensador (5-3) se produce una
cancelación polo-cero en el origen; entonces se obtiene:
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C1 (s) Gih (s) = Ki · 1 + a1T1s

1 + T1s
· 1 + a2T2s

1 + T2s
· −89920

s2 + 364.75s + 1000000
(5-4)

En la Figura 5-5 se muestra el sistema (5-4) con realimentación, como no tiene polos
en el origen se presenta error de estado estacionario.

Figura 5-5: UPFC HB: Diagrama de bloques del lazo de corriente del modelo lineal

Para reducir el error de estado estacionario se plantea la siguiente condición

|ess| ≤ 0.002 (5-5)

El error de estado estacionario o de posición está definido por

|ess| =
1

1 + C1 (0) Gih (0)
(5-6)

Sustituyendo (5-6) en (5-5) y resolviendo, la condición para C1 (0) Gih (0) esta dada por

C1 (0) Gih (0) ≥ 499 (5-7)

Evaluando (5-4) en s = 0 y reemplazando en (5-7) se obtiene

− 89920Ki

1000000
≥ 499 (5-8)

Resolviendo (5-8) para obtener la condición de Ki

Ki ≤ −5548 (5-9)

Se escoge un valor de Ki igual a −7200 para garantizar la condición (5-5) y es negativo
porque la función de transferencia (5-2) contiene un signo negativo. En la Figura 5-6
se muestra el diagrama de bode de la función de transferencia (5-4) sin las dos redes de
adelanto, se puede observar que el margen de fase (MP ) es de 0.822◦ y el de ganancia
(MG) es ∞.

La función de transferencia (5-2) debe tener un margen de fase MP mayor a 40◦ y
un margen de ganancia MG mayor a 8dB, con el fin de obtener un buen margen
de estabilidad [5-6]. Para reducir el efecto de la frecuencia de conmutación sobre el
controlador el rechazo debe ser lo más alto posible a esta frecuencia.
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Figura 5-6: Diagrama de Bode de (5-4) sin redes de adelanto

Teniendo en cuenta lo anterior y utilizando la herramienta sisotool de MATLAB, los
valores de las dos redes de adelanto son

a1 = 3.18
T1 = 0.00011
a2 = 4.026
T2 = 7.7 · 10−6

Ki = −7200

(5-10)

Sustituyendo con los valores de (5-10), la funciones de transferencia (5-2) y (5-1) se
convierten en

C1 (s) = −7200 · 1 + 0.00035s

1 + 0.00011s
· 1 + 3.1 · 10−5s

1 + 7.7 · 10−6s
(5-11)

C1 (s) = −7200 · 1 + 0.00035s

1 + 0.00011s
· 1 + 3.1 · 10−5s

1 + 7.7 · 10−6s
· −89920

s2 + 364.75s + 1000000
(5-12)

Se puede observar en la Figura 5-6 que el margen de fase es MF es igual a 42.8◦, el
margen de ganancia es MG es igual a ∞ y la atenuación a la frecuencia de conmutación
es mayor a 20dB.

Se utiliza la transformación bilineal definida por la ecuación (5-13), porque la respuesta
del controlador discreto que se obtiene es muy parecida a la respuesta del controlador
continuo [30].

s =
2 (z − 1)

T (z + 1)
(5-13)
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Figura 5-7: Diagrama de Bode de (5-12)

Donde T es el periodo de muestreo y es igual al periodo de conmutación (Ts) [20].
Sustituyendo (5-13) en (5-11) y con T = 20µs se obtiene el controlador de corriente
discreto

C1 (z) =
−0.549z3 + 0.2302z2 + 0.4912z − 0.2438

z3 − 1.704z2 + 0.597z + 0.107
(5-14)

Se procede a encontrar la ecuación en diferencias, se comienza dividiendo a (5-14) por
z:

C1 (z)

z
=

−0.549z3 + 0.2302z2 + 0.4912z − 0.2438

z4 − 1.704z3 + 0.597z2 + 0.107z
(5-15)

La expansión de (5-15) en fracciones parciales es

C1 (z) =
h (z)

e (z)
= −0.1444z

z − 1
− 0.2489z

z − 0.8325
+

2.1669z

z + .01285
− 2.2785 (5-16)

Resolviendo (5-16), la expresión h (z) está dada por

h (z) = −0.1444z

z − 1
e (z) − 0.2489z

z − 0.8325
e (z) +

2.1669z

z+
e (z) (5-17)

Aplicando transformada inversa Z a ambos lados de (5-17) se obtiene

h (nTs) = −0.1444
∑

n=0

e (nTs) − 0.2489
∑

n=0

0.8325ne (nTs)

+2.1669
∑

n=0

(−0.1285)n e (nTs) − 2.2785e (nTs)
(5-18)
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5-3 Diseño del controlador del voltaje de diferencia

Existe un desbalance en el voltaje de los condensadores debido al offset generado por
el controlador de corriente [25, 19]. Inicialmente se determina sus causas retomando la
ecuación de estados (4-35). Se observa que (4-35) es una ecuación diferencial lineal de
primer orden.
Si la corriente de entrada (iL) sigue al voltaje de entrada (Vg) definido en la Tabla 4-1,
entonces (4-35) se convierte en

C
d 〈vd〉

dt
= Ipsen (ωt) (5-19)

Resolviendo (5-19) la expresión 〈vd〉 está definida por

〈vd〉 = vd (0) +
Ip

ωC
− Ip

ωC
cos (ωt) (5-20)

Se observa en (5-20) que el desbalance es causado por las condiciones iniciales que no
desaparecen con el tiempo. La dependencia del desbalance de las condiciones iniciales
y el instante en que se aplica el voltaje de entrada (vg) al convertidor, explica porque
la magnitud del desbalance es arbitraria [19].
Se puede observar en la Figura 5-7 que la dinámica del lazo de corriente es rápida,
cualquier dinámica asociada a ella es despreciable [19, 20]; por lo tanto para eliminar
este desbalance se introduce un compensador como se muestra en la Figura 5-8.
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v′
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Figura 5-8: Lazos de voltaje diferencia sobre UPFC HB Boost: diagrama de bloques
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La realimentación de vd a través del controlador C2 y sumando su salida a iLref
produce

ÎLref
= ILref

+ C2H2vd (5-21)

Por lo tanto, iL ahora va a seguir a îLref
en vez de iLref

. Se utiliza un controlador
proporcional-integral en C2. Sustituyendo (5-21) en (4-35) se obtiene

C
d 〈vd〉

dt
= ILref

+ C2H2vd (5-22)

Si C2 es un controlador proporcional-integral y la corriente de referencia (ILref
) es igual

a Ipsen (ωt), entonces (5-22) se convierte en

C
d 〈vd〉

dt
= Ipsen (ωt) + KPvd

H2vd + KIvd
H2

∫

vddt (5-23)

Resolviendo (5-23), la expresion 〈vd〉 está dada por

〈vd〉 = ρ1e
λ1t+ρ2te

λ2t+
Ipω

C (λ1 − λ2)

[

λ2cos (ωt) − ωsen (ωt)

λ2
2 + ω2

− λ1cos (ωt) − ωsen (ωt)

λ2
1 + ω2

]

(5-24)

Donde λ1 y λ2 son las raíces de la ecuación de índices definida por

λ2 −
KPvd

H2

C
λ −

KIvd

C
= 0 (5-25)

Si asumimos

λ1 = λ2 = λ (5-26)

Insertando (5-26) en (5-24) se obtiene

〈vd〉 = ρ1e
λt + ρ2te

λt − Ipωcos (ωt)

C (λ2 + ω2)
(5-27)

Para satisfacer (5-26), KPvd
y KIvd

deben ser negativas y cumplir la condición

KIvd
= −

K2
Pvd

H2

4C
(5-28)

Sustituyendo (5-28) en (5-25) y resolviendo, la expresión λ en función de KPvd
es

λ =
KPvd

H2

2C
(5-29)
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Se observa en la ecuación (5-27) que el término ρ1e
λt + ρ2te

λt, es el que genera el
desbalance y se aproxima a cero asintóticamente en estado estacionario debido a que λ
es negativo.
Insertando (5-27) en (5-21) se obtiene la nueva corriente de referencia dada por

ÎLref
= KPvd

ρ1e
λt + KPvd

ρ2te
λt + Ipsen (ωt) − KPvd

H2Ipωcos(ωt)

C(λ2+ω2)

+
KIvd

H2ρ1eλt

λ
+

KIvd
H2ρ2eλt(λt−1)

λ2 − KIvd
H2Ipωsen(ωt)

C(λ2+ω2)

(5-30)

Cuando desaparece la respuesta transitoria queda la nueva corriente de referencia
definida por

ÎLref
= Ipsen (ωt) −

KPvd
H2Ipωcos (ωt)

C (λ2 + ω2)
−

KIvd
H2Ipωsin (ωt)

C (λ2 + ω2)
(5-31)

Se observa en la ecuación (5-31) que el desbalance ha sido eliminado en estado esta-
cionario, pero tiene un término coseno que causa desplazamiento de la corriente de la
inductancia con respecto al voltaje de entrada y por consiguiente una disminución en
el factor de potencia.
Es decir, un gran valor en la KPvd

significa una mayor reducción del factor de potencia,
pero por otro lado el desbalance desaparece más rápido.
Por lo tanto, debe haber un compromiso al escoger KPvd

con el fin de mantener un
factor de potencia alto y que el desbalance desaparezca rápido [19, 25].
Se escoge el valor de KPvd

usando el criterio de [19]:

(

KPvd
H2

ωC

)2

<< 1 (5-32)

Donde el valor de H2 es igual a

H2 =
1

225
(5-33)

Con los valores de (5-33), ω y C conocidos y resolviendo (5-32), la condición de KPvd

es

∣

∣

∣KPvd

∣

∣

∣ << 8.4 (5-34)

Se escoge KPvd
igual a

KPvd
= −0.4 (5-35)

Con el valor de (5-35) la ecuación dada por (5-28) puede ser evaluada

KIvd
= −1.77 (5-36)
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Ya que los valores de (5-35) y (5-36) son conocidos ahora, se puede expresar el contro-
lador de voltaje diferencia (C2) en función de s

C2 (s) = −0.4 − 1.77 · 1

s
(5-37)

Se utiliza la transforación bilineal (5-13) para discretizar con T = 20µs a (5-37); por
consiguiente la expresión para el controlador discreto del voltaje diferencia es

C2 (z) = −0.4 − 0.000017
z + 1

z − 1
(5-38)

De la Figura 5-8 se puede extraer que

C2 (z) =
u2 (z)

evd
(z)

(5-39)

Entonces (5-38) se convierte en

u2 (z) = −0.4evd
(z) − 0.000017evd

(z)
z + 1

z − 1
(5-40)

La ecuación en diferencias al aplicar transformada inversa Z a la ecuación (5-40) es
definida por [39] y está dada por

u2 (nTs) = −0.4evd
(nTs) − 0.000017

∑

k=1

{

evd

(

(k − 1) Ts

)

+ evd
(kTs)

}

(5-41)

5-4 Diseño del controlador del voltaje suma vs

Como se mencionó anteriormente la dinámica del lazo de corriente es rápida, causando
una demanda de potencia al voltaje de entrada sea prácticamente instantánea en com-
paración con la potencia entregada a la carga [25, 20].
De esta manera, sólo la dinámica del voltaje de salida necesita ser considerada, para
obtener la función de transferencia que describe su comportamiento y así poder diseñar
el controlador [25].
Se puede observar en la Figura 5-9 el lazo de voltaje suma (color verde); la salida del
controlador de voltaje suma C3 determina el valor pico de corriente de referencia iLref

,
por esta razón se debe limitar el ancho de banda del lazo de voltaje, para que no exista
distorsión en la corriente de la inductancia iL [20].

De la Figura 5-9 se deduce la siguiente ecuación

H1iL = H5vgvcx (5-42)
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Figura 5-9: Lazos de voltaje suma sobre UPFC HB Boost: diagrama de bloques

Reemplazando a iL y vg con sus valores de estado estacionario en (5-42) y resolviendo
Ip se obtiene

Ip =
H5Vpvcx

H1

(5-43)

Promediando a (4-42) y (5-43) sobre un periodo de línea se obtiene

〈Ip〉2π
=

H5Vp 〈vcx〉2π

H1

(5-44)

C
d 〈vs〉2π

dt
=

(Vp + RaIp) 〈Ip〉2π

Vs

− 2 〈vs〉2π

R + 2rc

(5-45)

Se linealiza (5-44) y (5-45) alrededor del punto de operación utilizando (4-72)

Îp =
H5Vpv̂cs

H1

(5-46)

C
dv̂s

dt
=

(Vp + RaIp) Îp

Vs

− 2v̂s

R + 2rc

(5-47)

Insertando (5-46) en (5-47) se obtiene
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C
dv̂c

dt
=

(Vp + RaIp)H5Vpv̂cx

VsH1

− 2v̂s

R + 2rc

(5-48)

Aplicando transformada de Laplace a (5-48) se tiene

sCvs (s) =
(Vp + RaIp)H5Vpvcx (s)

VsH1

− 2vs (s)

R + 2rc

(5-49)

Resolviendo (5-49), la expresión vs(s)
u1(s)

está dada por

vs (s)

vcx (s)
= Gvs,vcx

(s) =

(Vp+RaIp)H5Vp

VsH1C

s + 2
C(R+2rc)

(5-50)

Los valores de los bloques H1 y H5 son iguales a

H1 = 1V
A

H5 = 1
170

(5-51)

La evaluación de (5-50) con los valores de (4-62), (5-51) y los valores de la Tabla 4-1
produce

Gvs,vcx
(s) =

3480.73

s + 8
(5-52)

Se utiliza un controlador Proporcional-Integral en C3 para eliminar el error de estado
estacionario en el lazo del voltaje suma. Usando el esquema de la Figura 5-10 y la
herramienta de sisotool de MATLAB se encuentra los valores de las constantes integral
y proporcional.

Figura 5-10: UPFC HB: Diagrama de bloques del lazo del voltaje suma vs

De esta manera el controlador del voltaje suma C3 es

C3 (s) = 0.989 +
28.255

s
(5-53)

El lazo del voltaje suma con y sin compensador se muestra en la Figura 5-11, el margen
de fase y de ganancia del lazo compensado son de 69.8◦ e infinito respectivamente, se
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Figura 5-11: UPFC HB: Diagrama de Bode del lazo de voltaje suma con y sin compensación

puede también determinar que el ancho de banda es 2Hz, es decir que la dinámica del
lazo de voltaje suma es lenta.

Con la transformación bilineal (5-13) para discretizar con T = 20µs a (5-53); De esta
manera la expresión para el controlador discreto del voltaje suma es:

C2 (z) = 0.989 + 0.0002857
z + 1

z − 1
(5-54)

De la Figura 5-9 se puede deducir que

C3 (z) =
u3 (z)

evs
(z)

(5-55)

Entonces (5-54) se convierte en

u3 (z) = 0.989evs
(z) + 0.0002857evs

(z)
z + 1

z − 1
(5-56)

La ecuación de diferencias está dada por

u3 (nTs) = 0.989evs
(nTs) + 0.0002857

∑

k=1

{

evs

(

(k − 1) Ts

)

+ evs
(kTs)

}

(5-57)
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Capítulo 6

Convertidor Resonante en Serie

6-1 Modelo de la lámpara fluorescente

La resistencia de la lámpara varía con los diferentes niveles de intensidad lumínica, por
esta razón se propone un modelo de la lámpara y es usado para estudiar la interacción
entre el inversor resonante y la lámpara.
La lámpara puede ser aproximada a una resistencia que cambia con la intensidad
lumínica, el voltaje de la lámpara incrementa casi linealmente cuando la potencia de la
lámpara disminuye [41, 42, 43, 44, 45]. Por consiguiente el voltaje RMS, corriente RMS
y resistencia equivalente de la lámpara están en función de su potencia [41, 43, 44, 45]:

vla (pla) = a + bpla (6-1)

ila (pla) =
pla

vla (pla)
(6-2)

Rla (pla) =
v2la (pla)

pla

(6-3)

Los parámetros a y b pueden ser determinados experimentalmente con los datos me-
didos en la lámpara [41, 44]. Se escogen dos puntos de operación, uno en donde la
lámpara está a potencia máxima y el otro a potencia mínima, se mide el voltaje RMS
y la potencia de la lámpara para cada uno de los puntos [41], entonces los coeficientes
de (6-1) se pueden obtener de la siguiente manera

[

a
b

]

=

[

1 plamin

1 plamax

]−1 [

vlamin
(pla) = 160.1V

vlamax
(pla) = 123V

]

(6-4)
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Los siguientes datos experimentales se hicieron sobre un tubo fluorescente de 32W
marca Osram

plamin
= 10.74W

plamax
= 38.97W

vlamin
= 160.1W

vlamax
= 123W

(6-5)

Reemplazando los valores (6-5) en (6-4) se obtienen los coeficientes a y b

a = 174.21V
b = −1.3142 V

W

(6-6)

En la Figura 6-1 se puede observar que la resistencia equivalente de la lámpara dismin-
uye cuando la potencia aumenta y aumenta cuando la potencia disminuye. El voltaje
RMS de la lámpara aumenta cuando la potencia disminuye y disminuye cuando la
potencia aumenta.

(a) Resistencia vs Potencia (b) Voltaje vs Potencia

Figura 6-1: Resistencia y voltaje de la lámpara en función de la potencia

6-2 Inversor resonante con tanque LC

La función del inversor resonante es suministrar la corriente de la lámpara en estado
estacionario y regular su intensidad lumínica variando la frecuencia. Es un convertidor
DC-AC en configuración de medio puente, alimentado por un voltaje (Vcc) bien regulado
por la etapa UPFC HB; está conformado por dos transistores MOSFETs, una induc-
tancia, un condensador y la resistencia equivalente de la lámpara fluorescente como se
ilustra en la Figura 6-2a.

Q3 y Q4 son conmutados alternadamente mediante modulación en frecuencia dando
como resultado una señal cuadrada (vy) en el punto medio de los interruptores como
se muestra en la Figura 6-2b.
Se expresa vy como una serie de Fourier de la siguiente forma
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(a) Inversor en medio puente (b) Forma de onda del
voltaje de salida

Figura 6-2: Inversor en topología medio puente y señal en punto medio

vy =
Vcc

2
+

∑

n=1,3,5,...

4Vcc

nπ
sen (nωt) (6-7)

Debido a que el factor de calidad (Q) es mayor de 2, se utiliza la aproximación sinusoidal
que ha sido estudiada en detalle por varios autores [46, 47, 48, 17], por consiguiente el
análisis se hace sobre el circuito equivalente que se muestra en la Figura 6-3.

Figura 6-3: Circuito equivalente de la aproximación sinusoidal

El voltaje de la lámpara vla (pla) se obtiene de la siguiente manera

vla (pla) =

∣

∣

∣

∣

∣

Rla (pla)

þZs + Rla (pla)

∣

∣

∣

∣

∣

· V1 (6-8)

Donde V1, Rla (pla) y þZs son el voltaje RMS de la componente fundamental de (6-7),
la resistencia equivalente de la lámpara y la impedancia de la inductancia más la del
condensador respectivamente:

V1 =

√
2Vcc

π
(6-9)

þZs = jZs = j

(

2πfs1
L − 1

2πfs1
C

)

(6-10)
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Donde

Vcc = 450V (6-11)

La frecuencia (fs1
) en la ecuación (6-10) es la misma frecuencia de conmutación del

inversor. Sustituyendo por (6-1), (6-3), (6-9) y (6-10), entonces (6-8) se convierte en

1 =

√
2Vcc(a+bpla)

πpla
√

(

2πfs1
L − 1

2πfs1
C

)2
+ (a+bpla)

4

p2

la

(6-12)

(6-12) describe como al variar la frecuencia del inversor varia la potencia de la lámpara.
En la Figura 6-1a se puede observar el valor de la resistencia equivalente de la lámpara
para una potencia de 32W

Rla (32W ) = 500Ω (6-13)

El factor de calidad (Q) y la frecuencia de resonancia (fo) en un circuito resonante serie
están definidos por

Q =
2πfs1

Ls

Rla (32W )
(6-14)

fo =
1

2π
√

LsCs

(6-15)

Asumiendo una frecuencia de resonancia fo de 50 kHz, un factor de calidad Q igual a
3.5 y reemplazando (6-13) en (6-14), el valor de Ls es igual a

Ls = 5mH (6-16)

Ahora se puede encontrar el valor de Cs usando (6-15)

Cs = 1.8nF (6-17)

6-3 Circuito de ignición

El circuito de ignición es el encargado de generar un voltaje mayor a 680V para encender
la lámpara [49], ya que la máxima ganancia del circuito resonante es la unidad y por
lo tanto el voltaje máximo a la salida del inversor no es suficiente para encender la
lámpara. Este circuito es un convertidor DC-AC en configuración puente completo
como se muestra en la Figura 6-4a, es alimentado por el voltaje de salida del UPFC
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(a) Circuito de ignición (b) Forma de onda en
el secundario del transfor-
mador

Figura 6-4: Circuito de ignición y forma de onda en el secundario del transformador

HB y conformado por 4 MOSFETs que encienden alternadamente, un transformador
de aislamiento y un condensador.

La función del condensador Cx es no dejar pasar componente DC al primario del trans-
formador; el transformador proporciona el aislamiento galvánico y eleva el voltaje gen-
erado por el puente completo para encender la lámpara. La forma de onda del voltaje
de secundario Vs1

que es aplicado a la lámpara es ilustrada en la Figura 6-4b.

6-4 Inversor resonante con tanque LCC

Este circuito es el más usado para la implementación de balastos electrónicos, las ref-
erencias [42, 43, 44, 45, 28] exponen su funcionamiento, características y metodología
de diseño. Basado en lo anterior el inversor resonante con tanque LCC que se utiliza
como referencia para comparar el inversor resonante con tanque LC en el experimento
se muestra en la Figura 6-5. Los valores de los elementos de circuito se presentan en la
Tabla 6-1.

Figura 6-5: Inversor resonante con tanque LCC
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Parámetro Valor

Vcc 450V

Rla 500Ω

Cs1
10nF

Ls1
3.8mH

Cp 3.6nF

Tabla 6-1: Parámetros del inversor resonante con tanque LCC
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Capítulo 7

Implementación y Resultados
Experimentales

Se presentan los resultados del rectificador con corrección de factor de potencia y del in-
versor resonante en serie, primero en simulación utilizando SimPowerSystems de MAT-
LAB y después en la implementación.

7-1 Rectificador en medio puente UPFC HB

7-1-1 Simulación

Se prueba el controlador (5-14) con el circuito de señal grande en simulación, se observa
en la Figura 7-1 como la corriente de la inductancia (iL) sigue a la corriente de referencia
(iref ) que tiene variaciones hasta de 0.7 A

El controlador responde en forma adecuada a las perturbaciones en h como se ilustra
en Figura 7-2 a pesar de la cancelación polo-cero en el origen. Recordar que el polo en
el origen del controlador, además de hacer nulo el error de estado estacionario, atenúa
el efecto en la salida producido por el disturbio de entrada [30, 31].

Un gráfico comparativo de los niveles armónicos del UPFC-HB en simulación y el
estándar internacional IEC1000 − 3 − 2 para dispositivos de iluminación se ilustra
en Figura 7-3, los niveles medidos en simulación están muy por debajo del estándar
internacional.

Se presentan los resultados de la simulación con y sin corrección del desbalance; sin
la corrección del desbalance, se presenta un voltaje diferencia alto como se ilustra en
Figura 7-4; también se puede observar en Figura 7-5, que la forma de onda del rizado
de voltaje de salida no es la seno del doble de frecuencia del voltaje de línea como en
los convertidores PFC convencionales.
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Figura 7-1: Seguimiento de iL ante las variaciones de iref

Figura 7-2: Respuesta de iL a las perturbaciones en h

Con la corrección del desbalance utilizando el controlador (5-38) en el lazo del voltaje
diferencia, se puede ver en la Figura 7-6 que el voltaje diferencia disminuye significati-
vamente con respecto a la simulación sin corrección del desbalance; y en la Figura 7-7
se observa que la forma de onda del rizado de voltaje es una sinusoidal del doble de
frecuencia más la componente de conmutación.

Finalmente en la Figura 7-8 se observa como decae a cero la respuesta transitoria del
voltaje diferencia debido a la acción de control del lazo del voltaje diferencia.

El controlador (5-54) es probado con el circuito de señal grande en simulación, se
observa en la Figura 7-9 y 7-10 la respuesta del voltaje suma (vs) cuando experimenta
cambios en la carga; para una variación de carga del 50% al 100% o viceversa, el tiempo
de establecimiento es de 400 ms. Este tiempo es muy grande debido a que el lazo del
voltaje tiene una dinámica lenta.
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Figura 7-3: Niveles armónicos del estándar internacional IEC1000− 3− 2 y niveles medidos en
simulación

7-2 Implementación

La medición del factor de potencia, corriente de entrada, voltaje de entrada y potencia
de entrada del UPFC-HB con diferentes valores de potencia se observan en la Figura
7-11. El factor de potencia disminuye a medida que la potencia también lo hace, esto
se debe a que el UPFC HB se sale de su punto de operación y por esta razón el lazo de
corriente no puede mantener los mismos parámetros. Cuando la potencia es de 100 W
el factor de potencia tiene un valor muy alto de 0.99 mientras para una potencia 19.8 W
el factor de potencia es de 0.94, sin embargo este valor sigue siendo un buen factor de
potencia.

La Figura 7-12 muestra la medición de la distorsión armónica para diferentes valores de
potencia que se realizó sobre el UPFC HB; los niveles de distorsión para cada armónico
están por debajo de los estándares IEC1000 − 3 − 2 y el IEEE 519. La salida del
punto de operación del UPFC HB hace que el factor de distorsión aumente cuando
la potencia se disminuye; el valor más bajo de la distorsión armónica es de 2.5% y se
presenta cuando la potencia es de 92.5 W .

En la Figura 7-13 se muestra como el lazo de corriente responde de forma rápida ante
un disturbio a la entrada.
Los voltajes de ambos condensadores de salida en estado estacionario son iguales a
225 V como se ilustra en la Figura 7-14, evidenciando el buen desempeño del lazo del
voltaje diferencia y del voltaje suma.

A continuación se presentan los resultados del inversor resonante con tanque LC serie,
en la Figura 7-15 se ilustra el voltaje de encendido que se midió sobre la lámpara
fluorescente. Este voltaje suministrado por el circuito de ignición es de 700 Vp−p y es el
adecuado para encender la lámpara fluorescente.

En las Figuras 7-16, 7-17, 7-18 y 7-19 se muestran las formas de onda del voltaje,
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Figura 7-4: Voltaje diferencia sin corregir desbalance

Figura 7-5: Voltaje suma sin corregir desbalance

corriente y potencia de la lámpara fluorescente en estado estacionario, con diferentes
niveles de intensidad lumínica que fueron obtenidos alimentando el inversor resonante
con tanque LC serie, con un voltaje de alimentación (Vcc) fijo de 450 V y variando su
frecuencia debido a la no linealidad de la resistencia de la lámpara la forma de onda
del voltaje y de corriente son diferentes; sin embargo, el valor del factor de cresta de
la corriente es de 1.4, lo que representa un tiempo de vida alto, en los electrodos y la
lámpara.

Se tomaron datos de potencia y voltaje RMS de la lámparas a diferentes niveles de inten-
sidad lumínica, para hacer una comparación de la frecuencia obtenida en las mediciones
y la frecuencia teórica de la ecuación (6-12). Como se muestra en la Figura 7-20, los
valores de frecuencia experimental están muy cerrados a la curva de la frecuencia en
función de la potencia teórica.

Alimentando el inversor resonante con el UPFC HB se mide la potencia de entrada; en

Jhon Fredy Bayona Navarro Trabajo de Grado



7-2 Implementación 57

Figura 7-6: Voltaje diferencia con corrección del desbalance

Figura 7-7: Voltaje suma con corrección del desbalance

el primer caso con tanque LC serie; en el segundo con tanque LCC; y con una potencia
de lámpara de 26 W para ambos casos como se muestra en Figura 7-21. El valor de la
potencia que entrega la línea cuando se utiliza tanque LC serie es de 32 W y cuando
se utiliza tanque LCC es de 34.4 W , lo que significa que el tanque LC serie es más
eficiente.

Se utiliza la tarjeta de desarrollo de Texas instruments ref TMDX28069 control STICK
donde se implementa el control propuesto, el diagrama de flujo de la rutina del servicio
de interrupciones y del programa principal se ilustran en la Figura 7-22.
El código fuente desarrollado para esta implementación se encuentra en detalle en el
apéndice D-1.
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Figura 7-8: Transitorio del voltaje diferencia

Figura 7-9: Voltaje suma con una variación de carga del 100% al 50%

Figura 7-10: Voltaje suma con una variación de carga del 50% al 100%
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(a) Voltaje y corriente de entrada
a 102W

(b) Voltaje y corriente de entrada
a 87W

(c) Voltaje y corriente de entrada
a 70W

(d) Voltaje y corriente de entrada
a 59W

(e) Voltaje y corriente de entrada
a 42W

(f) Voltaje y corriente de entrada
a 19.8W

Figura 7-11: UPFC HB: Voltaje y corriente de entrada con diferentes valores de potencia
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(a) Distorsión armónica a 92.5W (b) Distorsión armónica a 79.4W

(c) Distorsión armónica a 63.8W (d) Distorsión armónica a 52.34W

(e) Distorsión armónica a 38.3W (f) Distorsión armónica a 17.38W

Figura 7-12: UPFC HB: Distorsión armónica con diferentes valores de potencia
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Figura 7-13: UPFC HB: Respuesta de la corriente iL ante una perturbación de entrada

Figura 7-14: UPFC HB: voltaje sobre los condensadores de salida v1 y v2

Figura 7-15: Voltaje de encendido de la lámpara fluorescente
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(a) Corriente de la lámpara fluorescente a 38.97W

(b) Voltaje de la lámpara fluorescente a 38.97W

(c) Potencia de la lámpara fluorescente a 38.97W

Figura 7-16: Voltaje y corriente a 38.97W para diferentes niveles de dimerización variando la
frecuencia
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(a) Corriente de la lámpara fluorescente a 29.59W

(b) Voltaje de la lámpara fluorescente a 29.59W

(c) Potencia de la lámpara fluorescente a 29.59W

Figura 7-17: Voltaje y corriente a 29.59W para diferentes niveles de dimerización variando la
frecuencia
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(a) Corriente de la lámpara fluorescente a 20.41W

(b) Voltaje de la lámpara fluorescente a 20.41W

(c) Potencia de la lámpara fluorescente a 20.41W

Figura 7-18: Voltaje y corriente a 20.41W para diferentes niveles de dimerización variando la
frecuencia
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(a) Corriente de la lámpara fluorescente a 10.74W

(b) Voltaje de la lámpara fluorescente a 10.74W

(c) Potencia de la lámpara fluorescente a 10.74W

Figura 7-19: Voltaje y corriente a 10.74W para diferentes niveles de dimerización variando la
frecuencia
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Figura 7-20: Comparación de la frecuencia experimental con la teórica
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(a) Potencia de entrada del tanque LC serie

(b) Potencia de entrada del tanque LCC

Figura 7-21: Comparación de la potencia de entrada del tanque LC serie y el tanque LCC
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Figura 7-22: DSP: Diagrama de flujo de la rutina del servicio de interrupciones y del programa
principal
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Capítulo 8

Recursos y Presupuesto

Los recursos que se estima serían utilizados en el desarrollo de este proyecto se encuen-
tran contenidos en cuatro secciones. En caso de contar en la actualidad con los recursos
se hace referencia a su fecha de adquisición. A continuación se detalla cada una de las
secciones de recursos:

1. Recursos generales: hace referencia a insumos y útiles utilizados frecuentemente,
estos se muestran en la Tabla 8-1.

Tabla 8-1: Relación de uso de los recursos generales

Tipo Cantidad y Nombre Costo Total Estimado

Acceso a Internet 3 Meses COP$180.000

Papeleria 2 Resmas de papel COP$20.000

Papeleria 2 Cartucho de tinta COP$60.000

Energía electrica 3 Meses / 8 Horas diarias COP$35.000

Oficina Computador AMD Athlon 4800 DualCore COP$ 1’400.000
+ 1GB RAMa

Oficina Computador Portatil Lenovo Core-i5 COP$ 1’850.000

+ 2GB RAMb

aFecha de Adquisición: Marzo 2008
bFecha de Adquisición: Julio 2010

2. Instrumentos de medición: será utilizados para la implementación en Hardware,
se detallan en la Tabla 8-2.

3. Software especializado: se hará uso de él durante la mayor parte del desarrollo del
proyecto, en diseño, simulación y edición. Su relación se describe en la Tabla 8-3.

4. Elementos para implementación en Hardware: diversidad de componentes serán
utilizados para tal fin. En la Tabla 8-4 se listan dichos elementos.
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Tabla 8-2: Relación de instrumentos de medición

Cantidad Nombre Costo Total Estimado

2 Multímetro UniT Serie 33Ca COP$120.000

1 Osciloscopio Fluke Serie 123b COP$3.520.000

1 Medidor LCR Digital Amprobe Serie LCR55Ac COP$820.000

aFecha de Adquisición: Enero 2009
bFecha de Adquisición: Mayo 2005
cFecha de Adquisición: Febrero 2010

Tabla 8-3: Relación de Software especializado

Nombre Licencia Costo Total Estimado

MATLAB 7.7.0.471 (R2008b) Estudiantila COP$0

CIRCAD 5.1b Freewareb COP$0

TexnicCenter 2.0 Alpha 3 GNU COP$0

MiKTeX 2.9.3478 GNU COP$0

aMatworks Inc. suministra la versión Student sin costo alguno.
bHolophase Inc. suministra la versión de test sin costo alguno.

Tabla 8-4: Relación de elementos para implementación en Hardware

Cantidad Elemento Costo Total Estimado

4 PCB COP$200.000

- Componentes generales COP$80.000

20 Diodos UFR MUR460 COP$40.000

4 Diodos FS34 COP$4.000

60 MOSFET IRF840 COP$120.000

1 DSP Texas Instrument TMS320F28069 COP$80.000

10 Optoacopladores 6N137 COP$30.000

1 Fuente general COP$30.000

10 Nucleos de Ferrita COP$100.000
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Capítulo 9

Conclusiones

9-1 Resumen de resultados principales

• Se diseñó, modeló e implementó un rectificador en configuración de medio puente
con corrección de factor de potencia utilizando la técnica de control por corriente
promedio. La potencia de salida medida fue de 80W con un voltaje medido a la
salida de 450V , se consiguió un alto factor de potencia (PF ) de 0.99 y una muy
baja distorsión armónica total (THD) del 2.5%.

• Debido al cero en el origen que se presenta en la función de transferencia del lazo
de corriente, no fue posible eliminar el error de estado estacionario y aumentar el
margen de fase más de 45◦, por lo tanto se sugiere utilizar un estrategia de control
no lineal.

• El rectificador propuesto cumple con los estándares internacionales IEC1000 −
3 − 2, EN61000 y IEEE519.

• Se reguló la intensidad lumínica de dos tubos fluorescentes de 32W , variando
la frecuencia del inversor resonante serie en configuración de medio puente por
encima de la frecuencia de resonancia del tanque LC serie propuesto.

• La propuesta de inversor resonante con tanque LC serie que se presenta, mejora
la eficiencia en un 4% con respecto al tradicional tanque LCC.

• A causa de que la ganancia máxima de un circuito tanque LC serie es igual a 1,
es necesario introducir una etapa adicional capaz de producir el voltaje necesario
para encender la lámpara.
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9-2 Trabajo futuro

• Desarrollar una nueva estrategia de control no lineal para el lazo de corriente
debido a que el controlador lineal propuesto no puede eliminar el error de es-
tado estacionario y tampoco puede conservar las mismas características cuando
el UPFC-HB se aleja del punto de operación.

• Estudiar la posibilidad de elevar el voltaje del UPFC-HB, para encender la lám-
para con el mismo inversor resonante con tanque LC serie y así eliminar la etapa
de encendido.

• Implementar esta misma propuesta de fuente de alimentación, regulando la in-
tensidad lumínica por variación del voltaje de entrada del inversor y no de su
frecuencia.

• Construir un modelo de la lámpara fluorescente que pueda representar su com-
portamiento en el encendido y en estado estacionario a diferentes potencias.

• Reducir el tamaño del prototipo propuesto utilizando componentes de montaje
superficial, circuitos impresos multicapa, entre otros.
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Apéndice A

Códigos fuentes

A-1 Cálculo del Jacobiano para linealización del sistema

1 clear all
2 clc
3 format short
4 syms vg h vs vd i R Co L Rl Rc Rds ;
5 f1 = (−i ∗( Rl+Rds+(Rc∗R /( R+2∗Rc ) )+(Rc ^2/(R+2∗Rc ) ) ) /L )+(vs∗R∗(1−2∗h ) /(2∗L ∗(

R+2∗Rc ) ) )−(vd /(2∗L ) )+(vg/L ) ;
6 f2 = ((2∗ h−1)∗R∗i /( Co ∗( R+2∗Rc ) ) ) −(2/(Co ∗( R+2∗Rc ) ) ) ∗vs
7 f3 = i/Co ;
8 y1 = i ;
9 y2 = ((2∗ h−1)∗Rc∗R∗i /( R+2∗Rc ) )+(R /( R+2∗Rc ) ) ∗vs ;

10 f = [ f1 ; f2 ; f3 ]
11 y = [ y1 ]
12 x = [ i ; vs ; vd ] ;
13 u = [ h ] ;
14 A1 = jacobian (f , x ) ;
15 B1 = jacobian (f , u ) ;
16 C1 = jacobian (y , x ) ;
17 Rl =0.4;
18 Rds =0.34;
19 Rc =1.084;
20 Vp=165;
21 Ip =0.99272;
22 w=2∗pi ∗60 ;
23 R=2.5e3 ;
24 vs=450;
25 vd=0;
26 Co=100e−6;
27 L=5e−3;
28 n=2;
29 i=Ip∗sin ( n∗pi ) ;
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30 h=(Vp/vs ) ∗sin ( n∗pi )−(Ip∗w∗L/vs ) ∗cos ( n∗pi ) +0.5 ;
31 A=eval ( A1 ) ;
32 B=eval ( B1 ) ;
33 C=eval ( C1 ) ;
34 D = [ 0 ] ;
35 Con=ctrb (A , B ) ;
36 Obs=obsv (A , C ) ;
37 rank ( Con )
38 rank ( Obs )
39 sys1=ss (A , B , C , D ) ;
40 G1=tf ( sys1 )

A-2 Generación del diagrama de Bode para el lazo de corriente

1 clear all ;
2 clc ;
3 Gl=zpk ( [ ] , [ −182.35 − j∗983.27 , −182.35+j ∗ 9 8 3 . 2 7 ] , [ 6 4 7 . 5 1 e6 ] ) ;
4 %Gl=zpk([-2843,-3.234e4,0],[-182.35-j*983.27,-182.35+j

*983.27,-9137,-1.295e5 ,0],[-92910.3903*-89932]);
5 bp=bodeplot ( Gl ) ;
6 setoptions ( bp , ’FreqUnits’ , ’Hz’ , ’Grid’ , ’on’ , ’Xlim’ , [ 1 0 , 50 e3 ] ) ;

A-3 Generación del diagrama de Bode para el lazo de voltaje suma

1 clear all ;
2 clc ;
3 C3=zpk ( [ − 2 8 . 5 7 ] , [ 0 ] , [ 0 . 9 8 9 / 4 5 0 ] ) ;
4 Gl=zpk ( [ ] , [ − 8 ] , [ 3 4 8 0 . 7 3 ] ) ;
5 Go=series ( C3 , Gl )
6 bp=bodeplot ( Go ) ;
7 setoptions ( bp , ’FreqUnits’ , ’Hz’ , ’Grid’ , ’on’ , ’Xlim’ , [ 0 . 0 1 , 1 2 0 ] ) ;
8 hold on
9 bq=bodeplot ( Gl ) ;

10 setoptions ( bq , ’FreqUnits’ , ’Hz’ , ’Grid’ , ’on’ , ’Xlim’ , [ 0 . 0 1 , 1 2 0 ] ) ;
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Apéndice B

Archivos de simulación

B-1 UPFC HB: Lazo de corriente, lazo de voltaje diferencia y lazo

de voltaje suma

Figura B-1: UPFC HB: Simulación del lazo de corriente, lazo de voltaje diferencia y lazo de
voltaje suma
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B-2 UPFC HB: Circuito de gran señal

Figura B-2: UPFC HB: Circuito de gran señal

Jhon Fredy Bayona Navarro Trabajo de Grado



77

A
p
én

d
ice

C

E
sq

u
e
m

á
tico

s
p

ara
im

p
le

m
e
n

ta
ció

n

C
-1

U
P

F
C

H
B

co
n

circu
ito

s
d

e
a
co

n
d

icio
n

a
m

ie
n

to

F
ig

u
ra

C
-1

:
U

P
F
C

H
B

con
circu

itos
d
e

acon
d
icion

am
ien

to



78 Esquemáticos para implementación

C-2 Circuito para disparo de MOSFETs

Figura C-2: Circuito para disparo de MOSFETs
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Apéndice D

Códigos fuentes usados en la
implementación

D-1 Texas instruments ref TMDX28069 control STICK

1 #include "PeripheralHeaderIncludes.h"
2 #include "F2806x_EPwm_defines.h" // useful defines for

initialization
3 #include "F2806x_Cla.h" //Control Law Acelerator para operaciones con

punto flotante
4 #include "math.h"
5 void DeviceInit ( void ) ;
6 void InitCpuTimers ( ) ;
7 void InitFlash ( ) ;
8 void MemCopy ( Uint16 ∗SourceAddr , Uint16∗ SourceEndAddr , Uint16∗ DestAddr )

;
9 interrupt void adc_isr ( void ) ;

10 extern Uint16 RamfuncsLoadStart , RamfuncsLoadEnd , RamfuncsRunStart ;
11 Uint16 count=0;
12 Uint16 T=800;
13 float32 d=0;
14 float32 gain_adc =0.0008056640625;
15 float32 i=0;
16 float32 vg=0;
17 float32 v1=0;
18 float32 v2=0;
19 float32 vs=0;
20 float32 KP_i=−1;
21 float32 KP_vd=−0.4;
22 float32 KP_vs =0.989;
23 float32 KI1_i= −0.1444;
24 float32 KI2_i= −0.2489;
25 float32 KI3_i =2.1669;
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26 float32 KI_vd=−0.004;
27 float32 KI_vs =0.00028255;
28 float32 KAW_i=−7;
29 float32 KAW_vd=−250;
30 float32 KAW_vs =3540;
31 float32 I1_i=0;
32 float32 I2_i=0;
33 float32 I3_i=0;
34 float32 I_vd=0;
35 float32 I_vs=0;
36 float32 e_aw_i_1=0;
37 float32 e_aw_vd_1=0;
38 float32 e_aw_vs_1=0;
39 float32 e_vd=0;
40 float32 e_vd_1=0;
41 float32 e_vs=0;
42 float32 e_vs_1=0;
43 float32 e_i=0;
44 float32 u_vd=0;
45 float32 u_l_vd=0;
46 float32 u_vs=0;
47 float32 u_l_vs=0;
48 float32 u_i=0;
49 float32 u_l_i=0;
50 float32 R_vs=1;
51 float32 R_i=0;
52 float32 a1n=0;
53 float32 b1n=0;
54 void main ( void )
55 {
56 Uint16 n = 0 ;
57 DeviceInit ( ) ; // Device Life support & GPIO mux settings
58 #ifdef FLASH
59 MemCopy(&RamfuncsLoadStart , &RamfuncsLoadEnd , &RamfuncsRunStart ) ;
60 InitFlash ( ) ; // Call the flash wrapper init function
61 #endif //(FLASH)
62 EALLOW ;
63 AdcRegs . ADCCTL2 . bit . ADCNONOVERLAP=1; // Enable non-overlap mode
64 AdcRegs . ADCCTL1 . bit . INTPULSEPOS=1; // ADCINT1 trips after AdcResults

latch
65 AdcRegs . INTSEL1N2 . bit . INT1E=1; //activa la interrupcion del ADCINT1
66 AdcRegs . INTSEL1N2 . bit . INT1CONT=0; //Disable ADCINT1 Continuous mode
67 AdcRegs . INTSEL1N2 . bit . INT1SEL=3; // dispare la interrupcion ADCINT1

cuando termie la conversion del SOC7 setup EOC7 to trigger ADCINT1 to
fire

68 AdcRegs . INTSEL1N2 . bit . INT2E=1;
69 AdcRegs . INTSEL1N2 . bit . INT2CONT=0;
70 AdcRegs . INTSEL1N2 . bit . INT2SEL=4;
71 AdcRegs . ADCCTL1 . bit . ADCBGPWD=1; // Power up band gap
72 AdcRegs . ADCCTL1 . bit . ADCREFSEL=0; // Use internal bandgap
73 AdcRegs . ADCCTL1 . bit . ADCREFPWD=1; // Power up reference
74 AdcRegs . ADCCTL1 . bit . ADCPWDN=1; // Power up rest of ADC
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75 AdcRegs . ADCCTL1 . bit . ADCENABLE=1; // set timming to 13cycles as required
by ADC module

76 AdcRegs . ADCCTL1 . bit . VREFLOCONV=0;
77 for ( n=0; n<4445; n++)
78 {
79 } // wait 80000 cycles = 1ms (each iteration is 12 cycles)
80 AdcRegs . ADCCTL1 . bit . INTPULSEPOS=1; // create int pulses 1 cycle prior

to output latch
81 AdcRegs . ADCSAMPLEMODE . bit . SIMULEN0=1; //pARA CONVERSION SIMULTANEA SOC0 Y

SOC1
82 AdcRegs . ADCSOC0CTL . bit . CHSEL=0; //set SOC0 channel select to ADCINA2 si

fuera 0 seria el ADCIN0 pin 2 tabla 8-18
83 AdcRegs . ADCSOC0CTL . bit . TRIGSEL=7; //set SOC0 start trigger on EPWM1A ,

due to round -robin SOC0 converts first then SOC1
84 AdcRegs . ADCSOC0CTL . bit . ACQPS=6; //set SOC0 S/H Window to 26 ADC Clock

Cycles , (9 ACQPS plus 1)
85 AdcRegs . ADCSAMPLEMODE . bit . SIMULEN2=1; //pARA CONVERSION SIMULTANEA SOC0 Y

SOC1
86 AdcRegs . ADCSOC2CTL . bit . CHSEL=1; //set SOC0 channel select to ADCINA2 si

fuera 0 seria el ADCIN0 pin 2 tabla 8-18
87 AdcRegs . ADCSOC2CTL . bit . TRIGSEL=7; //set SOC0 start trigger on EPWM1A ,

due to round -robin SOC0 converts first then SOC1
88 AdcRegs . ADCSOC2CTL . bit . ACQPS=6; //set SOC0 S/H Window to 26 ADC Clock

Cycles , (9 ACQPS plus 1)
89 AdcRegs . ADCSAMPLEMODE . bit . SIMULEN4=0;
90 AdcRegs . ADCSOC4CTL . bit . CHSEL=2;
91 AdcRegs . ADCSOC4CTL . bit . TRIGSEL=7;
92 AdcRegs . ADCSOC4CTL . bit . ACQPS=6;
93 EDIS ;
94 EPwm2Regs . ETSEL . bit . SOCAEN=1; // Activa inicio de conversion ADC canal A

Enable SOC on A group
95 EPwm2Regs . ETSEL . bit . SOCASEL=2; // Select SOC from activa evento

cuando es igual al periodo
96 EPwm2Regs . ETPS . bit . SOCAPRD=1; // Generate pulse on 1st event
97 EPwm2Regs . TBPRD=800; // Set period , 50kHz when PLL is set to 0x10

(80MHz) Tpwm=2xTBPRDxTtblck donde Ttblck=1/80MHz
98 EPwm2Regs . TBCTL . bit . CTRMODE=TB_COUNT_UPDOWN ; // count up and start
99 EPwm2Regs . TBPHS . half . TBPHS=0; //TBPHS.all // Time-Base

Phase Register
100 EPwm2Regs . TBCTL . bit . PRDLD=TB_SHADOW ; //TB_IMMEDIATE; // Set Immediate

load
101 EPwm2Regs . TBCTL . bit . PHSEN=TB_DISABLE ; // Disable phase loading
102 EPwm2Regs . TBCTL . bit . SYNCOSEL=TB_CTR_ZERO ; //TB_SYNC_DISABLE;
103 EPwm2Regs . TBCTL . bit . HSPCLKDIV=TB_DIV1 ; //CON 6 SEÑAL DE 65Hz
104 EPwm2Regs . TBCTL . bit . CLKDIV=TB_DIV1 ; //CON 6
105 EPwm2Regs . DBCTL . bit . OUT_MODE=DB_FULL_ENABLE ; // Dead-band is fully

enabled for both rising -edge delay on output EPWMxA and falling -edge
106 EPwm2Regs . DBCTL . bit . POLSEL=DB_ACTV_HIC ; //invierte epwmB
107 EPwm2Regs . DBFED=24; //tiempo muerto bajada
108 EPwm2Regs . DBRED=24; //tiempo muerto subida
109 EPwm2Regs . CMPCTL . bit . SHDWAMODE=CC_SHADOW ;
110 EPwm2Regs . CMPCTL . bit . SHDWBMODE=CC_SHADOW ;
111 EPwm2Regs . CMPCTL . bit . LOADAMODE=CC_CTR_ZERO ; // load on CTR=Zero
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112 EPwm2Regs . CMPCTL . bit . LOADBMODE=CC_CTR_ZERO ;

113 EPwm2Regs . AQCTLA . bit . CAU=AQ_CLEAR ; // Accion cuando el contador es
igual a CMPA y el contador esta decrementando. Clear: force EPWMxA

output low.

114 EPwm2Regs . AQCTLA . bit . CAD=AQ_SET ; // Accion cuando el contador es
igual a CMPA y el contador es incrementando. Set: force EPWMxA output
high.

115 EPwm3Regs . TBPRD=800; // Set period , 50kHz when PLL is set to 0x10
(80MHz) Tpwm=2xTBPRDxTtblck donde Ttblck=1/80MHz

116 EPwm3Regs . TBCTL . bit . CTRMODE=TB_COUNT_UPDOWN ; // count up and start

117 EPwm3Regs . TBPHS . half . TBPHS=0; //TBPHS.all // Time-Base
Phase Register

118 EPwm3Regs . TBCTL . bit . PRDLD=TB_SHADOW ; //TB_IMMEDIATE; // Set Immediate
load

119 EPwm3Regs . TBCTL . bit . PHSEN=TB_DISABLE ; // Disable phase loading

120 EPwm3Regs . TBCTL . bit . SYNCOSEL=TB_CTR_ZERO ; //TB_SYNC_DISABLE;

121 EPwm3Regs . TBCTL . bit . HSPCLKDIV=TB_DIV1 ; //CON 6 SEÑAL DE 65Hz

122 EPwm3Regs . TBCTL . bit . CLKDIV=TB_DIV1 ; //CON 6

123 EPwm3Regs . DBCTL . bit . OUT_MODE=DB_FULL_ENABLE ; // Dead-band is fully
enabled for both rising -edge delay on output EPWMxA and falling -edge

124 EPwm3Regs . DBCTL . bit . POLSEL=DB_ACTV_HIC ; //invierte epwmB

125 EPwm3Regs . DBFED=24; //tiempo muerto bajada

126 EPwm3Regs . DBRED=24; //tiempo muerto subida

127 EPwm3Regs . CMPCTL . bit . SHDWAMODE=CC_SHADOW ;

128 EPwm3Regs . CMPCTL . bit . SHDWBMODE=CC_SHADOW ;

129 EPwm3Regs . CMPCTL . bit . LOADAMODE=CC_CTR_ZERO ; // load on CTR=Zero

130 EPwm3Regs . CMPCTL . bit . LOADBMODE=CC_CTR_ZERO ;

131 EPwm3Regs . AQCTLA . bit . CAU=AQ_CLEAR ; // Accion cuando el contador es
igual a CMPA y el contador esta decrementando. Clear: force EPWMxA

output low.

132 EPwm3Regs . AQCTLA . bit . CAD=AQ_SET ;

133 EPwm4Regs . TBPRD=670; // Set period , 50kHz when PLL is set to 0x10
(80MHz) Tpwm=2xTBPRDxTtblck donde Ttblck=1/80MHz

134 EPwm4Regs . TBCTL . bit . CTRMODE=TB_COUNT_UPDOWN ; // count up and start

135 EPwm4Regs . TBPHS . half . TBPHS=0; //TBPHS.all // Time-Base
Phase Register

136 EPwm4Regs . TBCTL . bit . PRDLD=TB_SHADOW ; //TB_IMMEDIATE; // Set Immediate
load

137 EPwm4Regs . TBCTL . bit . PHSEN=TB_DISABLE ; // Disable phase loading

138 EPwm4Regs . TBCTL . bit . SYNCOSEL=TB_CTR_ZERO ; //TB_SYNC_DISABLE;

139 EPwm4Regs . TBCTL . bit . HSPCLKDIV=TB_DIV1 ; //CON 6 SEÑAL DE 65Hz

140 EPwm4Regs . TBCTL . bit . CLKDIV=TB_DIV1 ; //CON 6

141 EPwm4Regs . DBCTL . bit . OUT_MODE=DB_FULL_ENABLE ; // Dead-band is fully
enabled for both rising -edge delay on output EPWMxA and falling -edge

142 EPwm4Regs . DBCTL . bit . POLSEL=DB_ACTV_HIC ; //invierte epwmB

143 EPwm4Regs . DBFED=24; //tiempo muerto bajada

144 EPwm4Regs . DBRED=24; //tiempo muerto subida

145 EPwm4Regs . CMPCTL . bit . SHDWAMODE=CC_SHADOW ;

146 EPwm4Regs . CMPCTL . bit . SHDWBMODE=CC_SHADOW ;

147 EPwm4Regs . CMPCTL . bit . LOADAMODE=CC_CTR_ZERO ; // load on CTR=Zero

148 EPwm4Regs . CMPCTL . bit . LOADBMODE=CC_CTR_ZERO ;
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149 EPwm4Regs . AQCTLA . bit . CAU=AQ_CLEAR ; // Accion cuando el contador es
igual a CMPA y el contador esta decrementando. Clear: force EPWMxA

output low.
150 EPwm4Regs . AQCTLA . bit . CAD=AQ_SET ;
151 IER=0x0000 ;
152 IFR=0x0000 ;
153 EALLOW ; // This is needed to write to EALLOW protected registers
154 PieVectTable . ADCINT1=&adc_isr ; //Para que reconozca a que parte del

codigo debe saltar
155 EDIS ; // This is needed to disable write to EALLOW protected registers
156 PieCtrlRegs . PIEIER1 . bit . INTx1 = 1 ; // Enable INT 1.1 in the PIE
157 IER |= M_INT1 ; // Enable CPU Interrupt 1
158 EINT ; // Enable Global interrupt INTM
159 ERTM ;
160 EPwm2Regs . CMPA . half . CMPA=400;
161 EPwm3Regs . CMPA . half . CMPA=400;
162 EPwm4Regs . CMPA . half . CMPA=335;
163 SysCtrlRegs . PCLKCR3 . bit . CPUTIMER0ENCLK=1;
164 CpuTimer0Regs . PRD . all =24000000;
165 GpioDataRegs . GPBCLEAR . bit . GPIO34=1;
166 GpioDataRegs . GPACLEAR . bit . GPIO18=1;
167 for ( ; ; ) //infinite loop
168 {
169 if ( AdcRegs . ADCINTFLG . bit . ADCINT2==1)
170 {
171 T=( −0.1465∗( float32 ) AdcResult . ADCRESULT4 ) +800;
172 EPwm3Regs . TBPRD=T ;
173 EPwm3Regs . CMPA . half . CMPA=0.5∗T ;
174 AdcRegs . ADCINTFLGCLR . bit . ADCINT2=1;
175 }
176 }
177 } //END MAIN CODE
178 interrupt void adc_isr ( void )
179 {
180 i=(gain_adc ∗( float32 ) AdcResult . ADCRESULT0 ) −1.593;
181 vg=(gain_adc ∗( float32 ) AdcResult . ADCRESULT1 ) −1.609;
182 v1=(gain_adc ∗( float32 ) AdcResult . ADCRESULT2 ) ;
183 v2=(gain_adc ∗( float32 ) AdcResult . ADCRESULT3 ) ;
184 vs =0.51∗( v1+v2 ) ; //Es 0.5 pero multiplicamos por 0.51 para ajustar
185 e_vd=v1−v2 ;
186 e_vs=R_vs−vs ;
187 I_vs=I_vs+(KI_vs ∗( e_vs_1+e_vs−(KAW_vs∗e_aw_vs_1 ) ) ) ;
188 u_vs=(KP_vs∗e_vs )+I_vs ;
189 if ( u_vs<0)
190 {
191 u_l_vs=0;
192 }
193 else
194 {
195 if ( u_vs>1)
196 {
197 u_l_vs=1;
198 }
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199 else
200 {
201 u_l_vs=u_vs ;
202 }
203 }
204 I_vd=I_vd+(KI_vd ∗( e_vd_1+e_vd−(KAW_vd∗e_aw_vd_1 ) ) ) ;
205 u_vd=(KP_vd∗e_vd )+I_vd ;
206 if ( u_vd<−1)
207 {
208 u_l_vd=−1;
209 }
210 else
211 {
212 if ( u_vd>1)
213 {
214 u_l_vd=1;
215 }
216 else
217 {
218 u_l_vd=u_vd ;
219 }
220 }
221 R_i=(u_l_vs∗vg )+u_l_vd ;
222 e_i=R_i−i ;
223 I1_i=I1_i+(KI1_i ∗( e_i−(KAW_i∗e_aw_i_1 ) ) ) ;
224 I2_i=I2_i+(KI2_i∗e_i ) ;
225 I3_i=I3_i+(KI3_i∗e_i ) ;
226 u_i=(KP_i∗e_i )+I1_i+I2_i+I3_i ;
227 if ( u_i<−0.9)
228 {
229 u_l_i=−0.9;
230 }
231 else
232 {
233 if ( u_i >0.9)
234 {
235 u_l_i =0.9;
236 }
237 else
238 {
239 u_l_i=u_i ;
240 }
241 }
242 e_aw_i_1=u_i−u_l_i ;
243 e_aw_vd_1=u_vd−u_l_vd ;
244 e_aw_vs_1=u_vs−u_l_vs ;
245 e_vd_1=e_vd ;
246 e_vs_1=e_vs ;
247 KI2_i =0.8325∗ KI2_i ;
248 KI3_i=−0.1285∗KI3_i ;
249 EPwm2Regs . CMPA . half . CMPA=400∗(u_l_i+1) ;
250 //inicio del monitereo de las variables
251 a1n=u_l_vd ;
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252 b1n=u_l_i ;
253 if ( a1n>1)
254 {
255 a1n=1;
256 }
257 if ( a1n<−1)
258 {
259 a1n=−1;
260 }
261 if ( b1n>1)
262 {
263 b1n=1;
264 }
265 if ( b1n<−1)
266 {
267 b1n=−1;
268 }
269 EPwm5Regs . CMPA . half . CMPA=400∗(a1n+1) ;
270 EPwm5Regs . CMPB=400∗(b1n+1) ;
271 //fin del monitoreo de las variables
272 AdcRegs . ADCINTFLGCLR . bit . ADCINT1 = 1 ; //Clear ADCINT1 flag

reinitialize for next SOC
273 PieCtrlRegs . PIEACK . all = PIEACK_GROUP1 ;
274 } //End isr
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