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Resumen

La tendencia actual en el disefio de microprocesadores esta caracterizada por fuen-
tes de alimentacién con un voltaje muy bajo (~ 1V'), una ventana de regulacién (~
100 mV’), una gran relacién de conversién (1/12 a 1/48), y adicionalmente un incre-
mento en las corrientes de suministro (~ 100 A) con una alta rapidez (~ 300 A/us).
Estas tendencias representan un gran reto para el disefio de reguladores de voltaje que
son los encargados de suministrar energia a los microprocesadores. Los reguladores
de voltaje deben ser disefiados sin un nimero excesivo de capacitores en su salida. En
principio un convertidor reductor 6ptimo es disefiado para que cumpla con los reque-
rimientos de corriente en su salida. En estos convertidores es recomendable usar ca-
pacitores ceramicos con una resistencia serie equivalente pequeiia, lo cual es sin duda
la seleccion esperada en los reguladores de voltaje para la proxima generacion de mi-
croprocesadores. Sin lugar a duda, el desarrollo de nuevas topologias jugard un papel

importante para satisfacer los requisitos anteriores.

En el Capitulo 2 se discuten algunas topologias que pueden proporcionar amplios
rangos de conversion y un voltaje bajo. Se proporciona un estudio comparativo entre
los convertidores reductores cuadritico convencional y cuadratico sincrono. En ambos
casos, se presentan las consideraciones de disefio de los convertidores no solamente
para que puedan proporcionar las relaciones de conversion requeridas sino también para
los rizos en los voltajes y corrientes en los capacitores e inductores. En el Capitulo 3 se
muestra como es posible obtener un amplio rango de conversion cuando se agrega un
arreglo de capacitores y diodos al convertidor. Este esquema también se conoce como

multiplicador de voltaje. Un esquema de control es propuesto en el Capitulo 4 el cual

XVIII



consiste en dos lazos de realimentacion de acuerdo al control modo-corriente promedio.
En el lazo interior se realimenta el error de la corriente con una alta ganancia y amplio
ancho de banda para mejorar la velocidad de la respuesta transitoria. El lazo exterior
de voltaje utiliza un control proporcional -integral con el propdsito de regular el voltaje
de salida. Esta estrategia de control funciona muy bien ain para amplios cambios en
la carga. En el Capitulo 5 se concluye con algunos comentarios sobre las topologias

presentadas y una perspectiva sobre trabajo futuro.

XIX



Abstract

The present trend in the design of microprocessors is driven by power supplies with
a very low output voltage (~ 1V'), a regulation window (~ 100mV’), a wide voltage
conversion (1/12a1/48), and additionally an increment of current supplied ( 100 A)
with a fast response. This trend represents a great challenge in the design of voltage
regulators who are responsible to supply energy to the microprocessors. Voltage regu-
lators should be designed without the excessive use of capacitors in the output. As a
first choice, an optimized buck converter should be designed such that the requirements
of the output current can be satisfied. In this converter, ceramic capacitors with a small
equivalent series resistance should be used, which is the expected choice in voltage re-
gulators for the next generation of microprocessors. In fact, the development of new
topologies will play an important role to satisfy the aforementioned requirements.

In Chapter 2, a discussion is given for topologies that can satisfy a wide conversion
ratio, a low voltage and a simple controller. A comparative study between the quadratic
buck and synchronous converters is given. In both cases, the design considerations for
the converters are given such that the required voltage conversions are obtained but the
expressions for the voltage and current ripples of capacitors and inductors are given as
well. In Chapter 3, it is shown how a wider range of conversion is obtained when an
array of capacitors and diodes is added to the above converters. This scheme is also
referred as a voltage multiplier. A controller is proposed in Chapter 4 based on average
current-mode control that consists in two feedback loops. The inner current loop uses
an error amplifier with high gain and wide bandwidth for a fast transient response.

The outer voltage loop uses a proportional integral controller for voltage regulation

XX



purposes. The above control strategy works very well even for step changes in the load.
In Chapter 5, a discussion is given about the topologies and a perspective of future work

as well.
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Capitulo 1

Introduccion

Recientes desarrollos tecnoldgicos requieren de fuentes de alimentacion de bajo
voltaje y alta corriente de salida. Un claro ejemplo, son los avances en la tecnologia
de microprocesadores que han impuesto nuevos retos en el disefio de sus sistemas de
alimentacidn, ya que estos han de cumplir especificaciones cada vez mds exigentes que
sean acordes al incremento de la velocidad de operacién y la capacidad de los micro-
procesadores. La salida de voltaje de estas fuentes de alimentacion, debe ser de gran
calidad para la correcta operacion del microprocesador, lo cual dificulta enormemente

su diseifio.

1.1. El desarrollo de microprocesadores y sus

fuentes de alimentacion.

La constante evolucion y complejidad de los sistemas digitales requieren de un in-
cremento de la velocidad de procesamiento de la informacion, la cual se ve reflejada
en el incremento del nimero de instrucciones que el microprocesador puede ejecutar
por unidad de tiempo. Como consecuencia de esto, se genera un incremento del con-
sumo de potencia del microprocesador, lo cual crearia un problema importante si no

fuera porque al mismo tiempo su voltaje de alimentacion tiende a reducirse a valores



incluso menores de 1 V. La Fig. 1.1 hace alusion, por una parte, a la tendencia en la
reduccion tanto del voltaje de alimentacidn de los microprocesadores, como al tamaiio
de los circuitos integrados en general. Asi como también al incremento en la velocidad

de operacion de los microprocesadores y al aumento en la capacidad de los mismos.

Figura 1.1. Tendencia de reduccién de voltaje en microprocesadores

(bajo voltaje - bajo consumo de potencia) [1].

Los sistemas de alimentacion de los nuevos microprocesadores deben estar dise-
fnados para operar con un voltaje de salida cada vez menor y con una capacidad de
regulacion mayor. Estos dispositivios han sufrido grandes cambios en su tecnologia en
los dltimos afios ya que las aplicaciones de procesamiento de datos exigen micropro-
cesadores con capacidades y velocidades de operacion cada vez mayores [2, 3]. Como
consecuencia, el nimero de transistores que se encuentra dentro del microprocesador
se ha incrementado exponencialmente. La Fig. 1.2 muestra esta tendencia en los mi-

croprocesadores de Intel como resultado del incremento de su capacidad de operacién

[4].



Tendencia hacia 1 billon de transistores en 2007

Figura 1.2. Tendencia del incremento del niimero de transistores en microprocesadores de Intel [5].

El microprocesador visto como carga electrénica es muy exigente y somete a la
fuente de alimentacién a condiciones de funcionamiento muy rigurosas, por lo que su
disefio es cada vez mds complejo y con requisitos dindmicos cada vez més elevados.
Los bajos voltajes de alimentacion, las altas corrientes de salida y las altas derivadas de
corriente, son los retos actuales que imponen los microprocesadores a sus fuentes de
alimentacion. Toda esta tendencia repercute en un incremento de consumo de potencia,
lo que genera un calentamiento adicional, siendo este, otro reto importante con el cual

se enfrentan los disefiadores.

Los sistemas de alimentacion para microprocesadores son conocidos como Mdédu-
los Reguladores de Voltaje (VRM, de las siglas en inglés Voltage Regulator Module)
y ademds de estar basados en topologias de convertidores reductores CD/CD, estan si-
tuados muy cerca del microprocesador con objeto de minimizar la impedancia parasita

existente entre el microprocesador y el VRM como se observa en la Fig. 1.3.



—
VRM =)

Figura 1.3. Tarjeta madre para un procesador Pentium 4 con VRM de tres fases [6].

1.2. Principales caracteristicas de los VRM.

De todas las caracteristicas de los VRM, dos son las principales que han de cumplir

para satifacer los requisitos impuestos por los microprocesadores:

1. Bajo voltaje y alta corriente de salida. En la medida que se incrementan las ca-
racteristicas del microprocesador tanto en velocidad como en capacidad de ope-
racion, es necesario reducir su voltaje de alimentacién. Como consecuencia, la
corriente que demanda el microprocesador se incrementa. En los microprocesa-
dores actuales la corriente mdxima demandada es superior a 130 A, y se espera

en los proximos afios corrientes superiores [7,8,9,10, 11, 12].

En la Fig. 1.4 se puede observar una predicciéon de como evolucionard el incre-
mento en la corriente y la potencia de los microprocesadores desarrollados por

Intel.



Figura 1.4. Prediccién del incremento de la corriente y potencia en microprocesadores Intel [13].

Esta corriente de salida tan alta ocasiona en la fuente de alimentacion, el incre-

mento en su temperatura y sobretodo afecta de manera significativa su eficien-

cia, ya que las pérdidas por conduccion dependen del cuadrado de la corriente

(P=RI, ).

. Rapida respuesta dinamica. Los nuevos microprocesadores tienen cargas dina-
micas que pueden cambiar rdpidamente de un estado de bajo consumo a otro de
alto y viceversa, en muy poco tiempo. Durante los transitorios, los actuales mi-
croprocesadores presentan razones de cambio (slew rates) de corriente de hasta
120 A/us, como se muestra en la Fig. 1.5, lo cual significa que la fuente de ali-
mentacion debera ser capaz de proveer variaciones de corriente de 120 A en un

periodo de tiempo de 1 us.
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Figura 1.5. Necesidades de corriente en sistemas de alimentacién en microprocesadores Intel [14].

Estas altas razones de cambio (120 A/us) no representan problemas significativos
para cambios de carga pequefios. Sin embargo, si representan un grave problema
para cambios de carga mayores (1 — 100 A), como usualmente ocurre en sistemas
con administracién de energia cuando el sistema hace una transiciéon de modo

activo a modo de bajo consumo de energia y viceversa.

En la Tabla. 1.1 se muestra un ejemplo de las especificaciones de un VRM pu-
blicadas por intel®, las cuales corresponden a la familia de microprocesadores
de doble nucleo Xenon™ y de cuatro nicleos [tanium™™  cuya frecuencia de

reloj es 2.5 - 3.4Ghz [15].

Como consecuencia se espera que en los proximos afos estos microprocesadores
requieran mucho més energia y se conviertan en cargas ain mds dindmicas que

los microprocesadores actuales [16].



Tabla 1.1. Especificaciones para diferentes versiones de VRM de Intel

Dual Core Xenon (Quad-Core Itanium)

Especificacion VRM 10.0 VRM 10.1(10.2L) VRM 11.0
Iccrpe [A] 85 102 130
Icomas [A] 100 120 150

Alce [A] 70 100 100
Aoy /dt [Afps] 560 930 1200
dl;,[dt [A]ps] 0.5

Voutmin [V] 0.837

Voutmaz [V] 1.6

Vin [V] 12

donde:

* Icorpe, corriente continua de salida

Iccmaz, corriente maxima de salida

Alce, escalon maximo de corriente de salida

d1 ¢ /dt, maxima derivada de la corriente

* Voutmin, voltaje minimo de salida

Vioutmaz» Voltaje maximo de salida

* Vin, voltaje de entrada

Por otra parte, para incrementar ain mas la velocidad de procesamiento y dismi-
nuir el consumo de potencia, los voltajes de operacion de la proxima generacion

de microprocesadores diminuirdn a niveles por debajode 1 V.



1.3. Arquitecturas de los sistemas de alimentacion en los

microprocesadores

Los VRMs se alimentan de los voltajes provenientes del sistema de alimentacion
centralizado de una computadora personal, mismos que se usan para alimentar a otros
dispositivos del sistema tales como los discos duros (5V — 12V') y otros dispositivos
l6gicos (5V'). La mayoria de los reguladores de voltaje estdn basados en el conver-
tidor reductor sincrono multifase y son alimentados desde una tensioén de entrada de
5V [17]. Sin embargo, este voltaje es bajo para aplicaciones futuras de procesamiento
de alta corriente y baja tension de salida. Los microprocesadores Pentium 4 mas recien-
tes, emplean un VRM basado en el convertidor reductor sincrono multifase alimentado
desde un voltaje de 12 V. Sin embargo, un regulador con un voltaje de salida tan pe-
queflo como 1V y con un voltaje de entrada de 12V opera con un ciclo de trabajo
muy pequefio, lo cual impide optimizar la eficiencia asi como una reduccion del rizo de

salida.

Una solucién mds atractiva es un sistema de alimentacion distribuido con un bus
de voltaje de entrada de 48 V. Comparado con un sistema de alimentacion centraliza-
do con un bus tan bajo de 5V, un sistema de alimentacion distribuido es més facil de
optimizar. En este ultimo, el transitorio causado por la carga tiene menor efecto en el
bus del voltaje de entrada; y por tanto, menor efecto en los demds dispositivos conec-
tados en el mismo sistema de alimentacion. Asimismo, en un sistema distribuido los
componentes parasitos del sistema también tienen menor impacto y las pérdidas por
conduccion del bus son menores. Considerando lo anterior, las fuentes de alimentacion
de los VRMs con tension de entrada de 48 V' se han establecido como un estdndar prac-
tico para aplicaciones de estaciones de trabajo [18, 19]. En la Fig. 1.6 se muestran estas

dos arquitecturas de sistemas de alimentacion.
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Figura 1.6. Arquitecturas de sistemas de alimentacion.

(a) Sistema centralizado. (b) Sistema distribuido

En consecuencia, mientras la demanda de corriente de los microprocesadores au-
menta de manera exponencial, los VRMs requieren operar con voltajes de entrada ma-
yores para reducir las pérdidas por distribucion y simplificar el disefio del sistema de

alimentacion [20]-[21].

Por otra parte, debido al limitado espacio fisico en la placa base, tanto la densidad de
potencia como el rendimiento son también factores muy importantes a tener en cuenta
a la hora de disefiar. Todas estas caracteristicas imponen nuevos retos en el disefio de

los VRM actuales.



1.4. Convertidores de bajo voltaje destinados a la alimen-

tacion de microprocesadores

Como se ha comentado anteriormente, los futuros microprocesadores traen consigo
un incremento de las exigencias, particularmente hacia sus fuentes de alimentacion.
Para alcanzar estas especificaciones se requiere en un futuro, un elevado rendimiento,
una elevada densidad de potencia y una respuesta dindmica rapida [15, 16, 17]. Para
alcanzar estos objetivos es necesario que los nuevos cambios tecnoldgicos en las fuentes

de alimentacion de los microprocesadores estén dirigidos a:

= Topologias avanzadas de los reguladores de voltaje: tanto en alto rendimiento
como en alta densidad de potencia y rdpida respuesta ante transitorios de carga

para aplicaciones de baja tension y altas corrientes.

= Rectificacion sincrona eficiente: nuevas formas o topologias de disparo que re-
duzcan las pérdidas en los diodos cuando operan a frecuencias de conmutacion

elevadas.

= Integracion de magnéticos: menos pérdidas tanto en el niicleo como en los de-
vanados y de ficil fabricacion para obtener elevados rendimientos y elevadas den-

sidades de potencia.

= Dispositivos de potencia avanzados: utilizando dispositivos de potencia con
nueva tecnologia para aplicaciones de baja tension, altas corrientes y altas fre-

cuencias.

= Optimizacion del nimero de fases de los reguladores de voltaje: crear una
metodologia para determinar el nimero apropiado de fases y el valor 6ptimo de

la inductancia de salida para un disefio 6ptimo del regulador de voltaje.

= Tecnologias avanzadas de encapsulado: esto permite minimizar los parasitos

para la operacion a altas frecuencias.
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1.5. Objetivo general del trabajo

El objetivo de este trabajo de investigacion estd centrado en una discusion sobre to-
pologias de convertidores a ser usadas en los reguladores conmutados para aplicaciones
de bajo voltaje y altas corrientes de salida con grandes relaciones de conversion de vol-
taje evitando ciclos de trabajo extremadamente pequefios aplicando propuestas basadas

en nuevas soluciones topoldgicas y/o en nuevas estrategias de control.

1.6. Justificacion

Debido a las mejoras en la tecnologia de los dispositivos para el procesamiento de
la informacién como son los microprocesadores, se investiga la problemadtica asociada
con el sistema de regulacion de voltaje para poder encontrar soluciones que aumenten
su desempefio tanto en su eficiencia como en un mayor rango de conversion.

Una de las principales preocupaciones hoy en dia es mantener alta la eficiencia de
las fuentes de alimentacién de microprocesadores durante todo el rango de variacion
de la carga, debido a que esta es baja a plena carga, mientras que en carga baja la
eficiencia se incrementa. Un estudio de las pérdidas en el convertidor reductor sincrono
puede aportar los elementos para mejorar el disefio del sistema de alimentacién de
voltaje e incrementar su eficiencia. Por otra parte, se requieren fuentes de alimentacion
con voltajes cada vez mds reducidos con el propdsito de obtener una menor perdida de

potencia en los microprocesadores.
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Capitulo 2

Convertidores reductores

En este capitulo se lleva a cabo una discusion sobre diversas configuraciones de
convertidores conmutados que permiten obtener en la salida voltajes con un menor valor
que el voltaje de entrada. Se discute de manera general su funcionamiento y se muestran
sus principales caracteristicas y limitaciones en sus aplicaciones en reguladores de muy

bajo voltaje y alta corriente en la salida.

2.1. Convertidor reductor convencional

En teoria, un amplio rango de conversion de voltaje puede obtenerse ajustando el ci-
clo trabajo U del convertidor reductor convencional [22, 23], cuyo diagrama se muestra

en la Fig. 2.1.

— D y ¥ C— R>V,=EU
— Modulador

Figura 2.1. Diagrama eléctrico de un convertidor reductor convencional.
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donde S es el interruptor principal, D es el diodo conocido como de rueda libre, L'y C
representan un inductor y un capacitor respectivamente, y donde el voltaje de salida V/,

es una funcién del voltaje de entrada £y del ciclo de trabajo U.

V =UE 2.1)

o

En la préctica, la relacion de conversion esta limitada por el minimo tiempo de encendi-
do del interruptor S'y llega a ser més restrictivo conforme la frecuencia de conmutacién
se incrementa. En aplicaciones que requieren una gran reduccién de voltaje, el minimo
tiempo de encendido estd limitado por las caracteristicas fisicas del interruptor. Es de-
cir, ya que el interruptor no enciende ni apaga instantineamente si no que se requiere
un tiempo de encendido y un tiempo de apagado, el ciclo de trabajo no puede ser menor

que la suma de estos dos tiempos, como se muestra en la Fig. 2.2.

Vew(t) A igw(t)
D t t t3 ty
Ip Vos ! [
s "
-—
Mosfet tencendido tapagado

Figura 2.2. Transiciones de voltaje y corriente en interruptor real (mosfet).

Por lo tanto, en la practica, la relacion de conversion de este convertidor también de-

pende de la frecuencia de conmutacion.

Por otra parte, la eficiencia 7 del convertidor disminuye conforme el voltaje de
salida V,, se reduce. La Fig. 2.3 muestra la variacion de la eficiencia del convertidor re-
ductor conforme el voltaje de salida V,, disminuye. El elemento del convertidor que mas
impacta en la eficiencia del convertidor es el diodo D, ya que por una parte, el tiempo
de operacion de este elemento se incrementa conforme el ciclo de trabajo disminuye

y por otra parte, su caida de voltaje es cada vez mds cercana en valor al del voltaje de

salida V.
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Figura 2.3. Grifica de eficiencia conforme se reduce el voltaje de salida.

En la Fig. 2.4 se muestra la variacion de la eficiencia de este convertidor conforme

el ciclo de trabajo U varfa. Como se puede observar, para ciclos de trabajo menores

que 0.2 la eficiencia disminuye drdsticamente, por lo que es recomendable que el ciclo

de trabajo sea mayor que este valor.

Eficiencia 1 (%)

03 04 05 06 07 08 09 |1
Ciclo de trabajo U

Figura 2.4. Grifica de la eficiencia con respecto a la variacién del ciclo de trabajo U.
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Con objeto de estudiar el comportamiento dindmico de este convertidor, se obtiene
un modelo matematico [3, 4]-[22], el cual se basa en espacio de estados y en definir dos
condiciones de operacién del interruptor activo. Estas dos condiciones de operacion del

interruptor activo S son:
S =cerrado= (¢q=1) y S =abierto= (¢=0)

Los dos estados del sistema a considerar son: la corriente en el inductor ¢, y el
voltaje en el capacitor v,, (el cual también representa el voltaje de salida v,).
Los circuitos equivalentes para ambas condiciones de operacion se muestran en la

Fig.2.5

s — 1
Y o,
1y]
5 g St B, .\
U ] ]
o icl i RS V,=EU
% Modulador Y Y
= q=1
L
A 1N
| ;
i +
g XL D & cL | R V,=EU
— \ \
= q=0

Figura 2.5. Modos de operacién del convertidor reductor.

A partir de lo anterior se puede obtener el modelo no lineal conmutado del conver-

tidor reductor que estd dado por:
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Vo & —me Vo
donde la variable conmutada ¢ = {0 , 1} es el estado de control del interruptor S.

Considerando que se trabaja bajo un esquema de modulacion PWM, se obtiene el

modelo promedio del sistema dado por la siguiente expresion:

° 1 . u
ZL 0 - ZL T
= + E (2.3)
1 1
UC C RO UC 0

donde al integrar la sefial conmutada ¢ sobre un periodo de conmutaciéon T, la nueva
variable de control es w. Esta representacion es valida para convertidores operados a
alta frecuencia, ya que al tomar una frecuencia de conmutacion suficientemente grande

los valores promedio de las variables reales se acercan a los valores instantdneos.

Los valores de CD de las variables de estado, es decir el punto de equilibrio, se
pueden obtener a partir del modelo promedio igualando a cero la expresion en (2.3) y

despejando para cada variable se tiene:

Vo
I === 2.4
7 (2.4)
Vo=UV, (2.5)
Linealizando el modelo promedio alrededor del punto de operacion (punto de equi-

librio) se obtiene una expresion de la forma siguiente:
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1 ~ E U ~
ZL O -1 1 T I U
= + (2.6)
3 1 1 ~ ~
_UC_ -a—m‘-’UC‘ -OO‘-B‘

En la expresion (2.6) el simbolo (~) representa perturbaciones y las letras en ma-
yusculas valores en el punto de equilibrio. El modelo lineal invariante en el tiempo
describe aproximadamente el comportamiento del circuito para frecuencias por abajo
de la mitad de la frecuencia de conmutacion; y por lo tanto, no es valido para predecir

oscilaciones subarmonicas debidas a las inestabilidades del rizo.

Se asume que el convertidor trabaja en modo de conduccién continua (MCC), es
decir la corriente del inductor nunca llega a un valor de cero o negativo [24, 25]. Esta
condicién de operacion esta ligada a los valores de la inductancia, la resistencia de carga

del convertidor y a la frecuencia de conmutacion, por la siguiente relacion:

2 s (o) 2.7)

En la practica, el convertidor reductor convencional tiene rangos minimos y méaxi-
mos que el ciclo de trabajo u puede alcanzar debido a las caracteristicas de operacion
de los elementos de conmutacién. Por esta razon los tiempos de encendido y apagado
del elemento activo de conmutacién juegan una papel muy importante en el ciclo de
trabajo y consecuentemente en la relacion de conversion. Ademads, cuando el valor del
ciclo de trabajo es muy cercano a uno de sus extremos tanto al valor 0 como al valor
1, existe un gran deterioro en las sefiales de voltaje de salida y corriente del inductor; y

por consecuencia, en la sefial de control.

Para configuraciones con voltaje de entrada de 12 V' y salidade 1.5 V' con corrientes

de entre 15 A y 20 A se propone el uso en el convertidor reductor convencional de un
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interruptor sincrono, el cual consiste en remplazar el diodo D en la Fig.2.1, por un
MOSEFET el cual opera con una sefal que esté sincronizada con la sefial del MOSFET

principal, como se muestra en la Fig. 2.6.

Diodo Mosfet

RS
.
Requiere
control

Int. pasivo Int. activo

Figura 2.6. Sustitucién de interruptor pasivo por interruptor activo.

Al sustituir en el convertidor reductor el interruptor pasivo por un interruptor activo
o rectificador sincrono RS, se reducen considerablemente las perdidas de conduccién
ya que mientras mds bajo sea el voltaje de salida V/, el tiempo que estd operando el RS

es mayor. Esta configuracién se muestra en la Fig. 2.7.

S
Y YN
Ly
Ul +
+ U i
E — RS |,+ C= R Vy=EU
p— Modulador '
- uu -
1-U

Figura 2.7. Convertidor reductor sincrono.
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Sin embargo, al sustituir el diodo (interruptor pasivo) por el MOSFET (rectificador
sincrono) se requiere una sefial de control para poder abrir y cerrar este interruptor ac-
tivo, ademads de que esta sefial de control debe estar en sincronia con la sefial de control
del interruptor principal S y garantizar que en ninglin momento los dos interruptores

tanto el principal S como el RS esten cerrados al mismo tiempo ya que esta situacién

ocasionaria un corto-circuito.

En la Fig. 2.8 se muestra la comparacion de eficiencias entre el convertidor reductor

convencional y el convertidor reductor sincrono conforme se aumenta el voltaje de

salida.

90 T T T T

Convertidor reductor
sincrono

80

3
>
T

Convertidor reductor
convencional

Eficiencia n (%)
(=)
=]

n
>
T

100 * P
PO +Pperdidas

n(%) =

30 | | | | | | |
1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5

Voltaje de salida (V)

Figura 2.8. Comparacién de eficiencias entre convertidores reductores.

2.2. Convertidores entrelazados

Una técnica que permite minimizar el valor del capacitor de salida, es la construc-
cion de convertidores entrelazados, la cual consiste en un cierto namero de convertido-
res individuales conectados en paralelo en los cuales las sefiales que los manejan estidn

entrelazadas y defasadas de manera que siempre se tiene un convertidor trabajando a la
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vez, de aqui que se conocen también con el nombre de convertidores multifase [26-31].

Un circuito tipico de esta configuracion se muestra en la Fig. 2.9.

L,
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a
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Figura 2.9. Diagrama eléctrico de un convertidor reductor entrelazado.

donde F es la fuente de alimentacién, S; y Ss son los interruptores principales de cada
convertidor entrelazado y Uy, Us son sefiales de control, las cuales estdn defasadas y

estan dentro de un periodo de conmutacion.

Para alcanzar una gran reduccion en el valor del voltaje de salida, el convertidor
debe operarse a un ciclo de trabajo extremadamente bajo; por lo tanto, persisten los
problemas en la respuesta transitoria asi como en la eficiencia del convertidor. Para
extender el ciclo de trabajo se han propuesto modificaciones tales como las del uso de
un inductor en varias etapas o el acoplamiento de inductores de varias etapas. Este tipo
de configuraciones presenta como inconveniente que la inductancia de acoplamiento
entre varios embobinados causa picos muy severos de voltaje en los dispositivos de

conmutacion utilizados.
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2.3. Convertidor en cascada de n-etapas y

n-interruptores activos

Otras alternativas proponen el uso de transformadores dentro de la configuracién
reductora del convertidor los cuales son también conocidos como convertidores aisla-
dos. En este caso, se producen grandes picos de elevacion en el voltaje aplicado a los
elementos de conmutacidon debidos a las inductancias del transformador, los cuales se
ven sometidos a grandes esfuerzos, con el consecuente dafio a los mismos. Una confi-
guracion que proporciona un amplio rango de conversion de voltaje, sin usar un trans-
formador, es aquella formada a partir de n convertidores convencionales conectados
en cascada [24, 25], donde el numero de convertidores en cascada depende del voltaje
requerido y del ciclo de trabajo a considerar. Para el caso particular de un convertidor

reductor de dos etapas, su diagrama eléctrico se muestra en la Fig. 2.10.

L L,
Sy S;
1yl 1yl
v v |
o mnn N

|+

Convertidor entrada Convertidor salida

Figura 2.10. Convertidor reductor en cascada de dos etapas.

La relacion entre el voltaje de entrada y el voltaje de salida en funcién de los ciclos

de trabajo nominales U; esta dada por:

Vo
T Ui (2.8)

n
i=1

por lo tanto, para el convertidor reductor de dos etapas quedara dado por:
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Vo = U UE (2.9)

donde U; es el ciclo de trabajo del convertidor de entrada y U, el ciclo de trabajo

del convertidor de salida. Para este tipo de convertidor la representacion promedio en

espacio de estados no lineal es de la forma:

- - _ ) 1r - _ ” -
(Z% 0 0 I 0 (3% I,
i o 0 w -1 i 0
L2 Lo Lo L2
= + e (2.10)
. 1 U9
Ve c. O, 0 0 Ve 0
. 1 1
| Ucs | _0 o 0 76 || Ve | _0_

donde u; y uo son las sefiales de control de los interruptores activos.
Los convertidores en cascada han sido modelados por otros tipos de técnicas, tal

como la de diagramas de sefiales de flujo [26-28], obteniéndose modelos no lineales

para su representacion.
Los modelos promedio igualmente se pueden linealizar alrededor de un punto de

operacion, obteniéndose expresiones de la forma:

ST L M= 1 @
i, 0 0 i 0 iy, .
i, 0 0 . I i, 0
= + e (2.11)
2 L _ﬁ_Q ~
Vg, o o 0 0 Vg, 0
2 1 1 ~
| U, | | 0 o 0 -5 |l Ve, | | 0 ]

donde el simbolo (~) representa perturbaciones y las letras en mayusculas los valores

en el punto de equilibrio.
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2.4. Convertidores reductores cuadraticos

Una de las principales desventajas que presenta la conexién de n-convertidores en
cascada, es el incremento a la complejidad de los circuitos de control, debido a la exis-
tencia de mas interruptores activos [24][32]. Teniendo como fundamento la razén antes
expuesta, se ha propuesto la construccién de convertidores de dos etapas con un solo
interruptor activo [33-36]. Donde primeramente muestran que este tipo de convertido-
res necesariamente utiliza en su construccion dos inductores, dos capacitores y cuatro
interruptores. Posteriormente, utilizando el concepto de celda de conmutacién mostra-
do en la Fig.2.11, encuentran que con la colocacién y polarizacion adecuada de los
interruptores activos y pasivos, puede implementarse un circuito equivalente con s6lo

un interruptor activo.
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Figura 2.11. Convertidor reductor cuadratico: (a) convertidor reductor con dos interruptores activos, (b)

representacion del circuito con interruptores, (c¢) circuito equivalente con interruptores y (d) convertidor

reductor cuadrético con un solo interruptor activo.

A partir de este concepto se sintetizan las seis configuraciones de convertidores

reductores y reductores-elevadores, con dependencia cuadratica del voltaje de salida

respecto al ciclo de trabajo, mostradas en la Fig. 2.12.
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Figura 2.12. Convertidores cuadraticos: (a) convertidor clase A; , (b) convertidor clase As, (¢) convertidor

clase B, (d) convertidor clase Bs, (e) convertidor clase B3 y (f) convertidor clase C'.

Igualmente en [30] se discuten las caracteristicas en CD de cada una de las configu-
raciones en modo de conduccion continua (MCC) y en modo de conduccién discontinua
(MCD), estableciendo las condiciones de los valores de los elementos del circuito para

la primera condicion.

Larazén de conversion entre el voltaje de entrada y el voltaje de salida de los conver-
tidores cuadréticos mostrados en la Fig. 2.12 se deriva suponiendo operacién en MCC.
En MCC todos los voltajes de los capacitores y todas las corrientes de los inductores
son cantidades de CD con un rizo de corriente alterna (CA) superpuesto relativamen-
te pequeio. Es importante mencionar que los tiempos de encendido y apagado de los

diodos estan sincronizados con el tiempo de encendido y apagado del MOSFET.
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Para mostrar el funcionamiento de estos convertidores, a continuacion se analiza el
convertidor clase A; correspondiente a la Fig.2.12 a). En este andlisis se supone que
los rizos de CA en los voltajes de capacitores y corriente de inductores por ser tan
pequefios no son tomados en cuenta. En el convertidor clase A;, cuando el MOSFET
esta encendido, el diodo D, se enciende simultineamente, conduciendo la corriente / Ly
La corriente promedio en el MOSFET es U1, . Debido a que la corriente promedio en el
MOSFET también es igual a I, se tiene entonces que i, = I, (1-U) lo que confirma
que el diodo D; estd encendido efectivamente. Durante el tiempo de encendido del
MOSEFET, los diodos Dy y D3 estan apagados. Cuando el MOSFET es apagado al
mismo tiempo se apaga el diodo D; y, el diodo Dy proporciona un camino para la
corriente /, , mientras que el diodo D3 proporciona un camino para la corriente [, .
Puesto que las dos redes conmutadas en el convertidor clase A; son eléctricamente
idénticas a las de redes conmutadas de los dos convertidores reductores en cascada, el

convertidor clase A; tiene una relacién de conversién del tipo M (U) = U”.

El convertidor clase A; puede verse como un convertidor formado por una etapa
reductora pasiva (L1,Cy, Dy, Dy) y un etapa reductora activa (Lo, Cs, D3,.S). El en-
cendido de los diodos dentro del convertidor reductor pasivo es consecuencia de la
entrada de corriente pulsante del convertidor reductor activo. Por lo tanto, si otro tipo
de convertidores con corriente pulsante de entrada son precedidos por un etapa pasi-
va reductora, su relacién de conversion estard multiplicada por U. Tal es el caso de
los convertidores clase B que son la conexién de un convertidor reductor pasivo y un

reductor-elevador activo.

2.5. Otros tipos de convertidores reductores propuestos

Debido a la necesidad antes indicada de convertidores de voltaje bajo y corriente
alta, cuya principal aplicacion son las nuevas generaciones de microprocesadores y sis-
temas de comunicacidn de datos, se han propuesto las configuraciones antes mostradas

en la Fig.2.12. Para lograr mds amplios rangos de conversion en convertidores CD-
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CD conmutados, como puede observarse, se forman configuraciones en cascada de dos
etapas utilizando convertidores convencionales en la primera etapa y convertidores con

transformadores en la segunda.
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Figura 2.13. Convertidores de amplio rango de conversién con etapa aislada.



En la Fig. 2.13 S; corresponde al interruptor activo de la etapa conmutada conven-
cional, el cual opera con un ciclo de trabajo U;. Los interruptores activos de la etapa
aislada se representan como Ss a S5. En las tres primeras configuraciones, los interrup-
tores Sy y S5 operan con el mismo ciclo de trabajo Us, pero en periodos de conmutacién

alternados.

En la cuarta configuracién operan simultdneamente los interruptores Sz con S5 y Ss
con Sy. Los cuatro interruptores operan con el mismo ciclo de trabajo Us, pero cada par

seflalado trabaja en periodos de conmutacién alternados.

Sobre las configuraciones utilizadas en la segunda etapa, se puede mencionar que
la usada mds cominmente es la denominada de contrafase, ya que es la mds adecuada
para manejar voltajes relativamente bajos, debido a que presenta pocas pérdidas en el
primario, ya que en todo momento existe s6lo un transistor conectado en serie con el
voltaje de entrada.

Esta configuracion presenta como desventaja problemas de saturacion del transfor-
mador debido a que no se puede garantizar que el tiempo de conduccién de los transis-
tores S, y S3 sea exactamente igual y puede existir desbalance de corriente, causando
que la componente de DC aplicada al transformador no sea exactamente cero. Por esta
razon, cada dos periodos de conmutacion puede existir un incremento en la magnitud de
la corriente magnetizante, y al continuar este desbalance, la corriente inclusive puede
llegar a saturar el transformador. Adicionalmente presenta suboptimizacion del trans-
formador ya que sus embobinados primario y secundario tienen una toma central de
voltaje.

La configuracién en adelanto es apropiada para el manejo de corriente alta debido a
que su corriente de salida no es pulsante. Tiene pocas pérdidas en el nicleo magnético,
pero presenta como desventaja que solo puede utilizarse con un ciclo de trabajo que
varie entre 0 < U < 0.5.

La configuracion en medio puente es conveniente para potencias mayores de 750 W
debido a los cuatro transistores y los respectivos circuitos que utiliza para operarlos. En

la configuracion medio puente el voltaje resultante que se aplica al transformador es la
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mitad del que se logra con la configuracion de puente completo; y por lo tanto, debe
doblarse el nimero de vueltas del transformador usado. Esto trae por consecuencia que
la corriente aplicada a los transistores sea el doble, por lo que es adecuado para potencia
baja. Cabe mencionar que debido a caracteristicas de su circuito fisico, el control modo-
corriente no es factible de aplicar a la configuracién medio puente.

La configuracién reductor contrafase se discute de manera muy amplia en un estudio
desarrollado para Unitrode [30]. En el se presentan sus principios de operacion, sus
ventajas y se desarrolla un procedimiento de disefio para el mismo.

Los modelos en sefial pequeia de las cuatro configuraciones con aislamiento mos-
tradas se han obtenido, proponiéndose esquemas de control de tres lazos utilizando en
el lazo interior control modo-corriente promedio [33]. Adicionalmente, mediante el uso
de un convertidor reductor resonante en la primera etapa se ha propuesto un convertidor
de alta densidad de energia, discutiéndose sus principios de operacion y disefio para las

cuatro configuraciones con aislamiento sin utilizar regulacién [34].
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Capitulo 3

Convertidor reductor cuadratico con

conmutacion de capacitores

El convertidor reductor domina el mercado de las fuentes de alimentacién en el
campo de las comunicaciones y es debido no solamente a la simplicidad de su estructura
y su bajo costo, si no también, a la gran capacidad de reduccion en el voltaje de salida
sin el uso de un transformador. Sin embargo, debido a los nuevos avances tecnoldgicos,
los microprocesadores estdn demandando fuentes de alimentacion con voltajes de salida
cada vez mds reducidos. Estos voltajes estdn dentro del ordende 3.3V a 1.1V e incluso

mas recientemente, menores de 1V [1-5][34].

De acuerdo a lo anterior, la salida de voltaje del convertidor reductor tiende a re-
ducirse cada vez mads, implicando con esto que el ciclo de trabajo al cual opera el
convertidor, tiende a reducirse de tal manera, que empieza a ser comparable con los
tiempos de encendido y apagado de los dispositivos de conmutacién (MOSFETs). Bajo
esta circunstancia, la operacion de los MOSFETsS se complica, ya que sus capacitancias
implicitas limitan su proceso de carga y descarga afectando directamente la respuesta

transitoria y la regulacion del voltaje de salida en el convertidor.

Uno de los criterios de disefio de los convertidores reductores que estd siendo de

mayor relevancia hoy en dia es el referente al tamafo. Los nuevos dispositivos elec-
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tronicos y sobre todo los dispositivos electronicos portétiles estdn siendo disefiados de
tal manera que el espacio reservado para la fuente de alimentacién es cada vez menor.
Por lo cual, es importante que los convertidores reductores tengan amplios rangos de

conversion y sean cada vez mas pequenos.

El convertidor reductor cuadrético cuyo diagrama eléctrico se muestra en la Fig. 3.1
consiste de dos convertidores reductores convencionales conectados en cascada [35], el

cual utiliza un solo interruptor activo.

S L,
—

- 14T Y YY)

D, Ci— __I *

C2 — R V0= U2E

| =1

e b Modulacién
PWM

Figura 3.1. Diagrama eléctrico de un convertidor reductor cuadratico convencional.

La relacién de conversion de este convertidor es una funcion cuadratica del ciclo de

trabajo como se muestra en la siguiente relacion:
Vo
— =U? 3.1
I3 (3.1)

Esta configuracion proporciona una relacion cuadratica de conversion entre el vol-
taje de entrada y el voltaje de salida. La principal ventaja de este convertidor reductor
es el uso de un solo circuito de control, en comparacion con un convertidor reductor en
cascada convencional, el cual requiere en el caso de dos etapas, dos circuitos de con-

trol. Sin embargo, el convertidor reductor cuadritico en cascada presenta limitaciones
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cuando su relacion de conversion es tal, que origina un ciclo de trabajo pequefio. Esto
es debido a que los dispositivos de conmutacion se ven comprometidos en su funciona-

miento.

Como una alternativa para obtener una mayor reduccion de voltaje que el converti-
dor reductor cuadratico de la Fig. 3.1, se propone una modificacion a dicho convertidor
de tal manera que se obtenga un voltaje menor en la salida de la primera etapa utilizan-
do el mismo valor del ciclo de trabajo, con el propdsito de obtener un mejor desempeiio
del interruptor activo. Esta modificacion del convertidor reductor, estd basada en el si-
guiente criterio: En un convertidor reductor cuadratico se tiene un voltaje constante en
la salida de la primera etapa V;, tanto si el interruptor estd cerrado como si el interrup-

tor estd abierto, como se observa en la Fig. 3.2.

Vab

Vac

IL2

Figura 3.2. Sefiales experimentales (eje x : 2us/div), Voltaje Vg, (ejey : 10V /div), Voltaje
Vae (ejey : 50V /div), Corriente 1o (ejey : 10 A/div), Voltaje V, (ejey : 1V /div).

donde la sefial superior es el voltaje de salida de la primera etapa representado por V;
en la Fig.3.1 , y como se observa es un valor contante independientemente del valor
en el voltaje del interruptor V.. Es decir, no importa si el interruptor S esté abierto o

cerrado este voltaje se mantiene constante. La sefial triangular es la corriente /,,, y por

32



ultimo, el voltaje de salida V,.

Con la nueva estructura del convertidor reductor cuadrético, el voltaje V;; ya no seréd
constante, sino que un voltaje menor se obtendra justamente en el instante en que el in-
terruptor S se cierra. Es decir, en el instante de la transferencia de energia, ocasionando
que el ciclo de trabajo sea mayor en comparacion con el ciclo de trabajo que se ob-
tendria para una misma relacién de conversion, con un convertidor reductor cuadratico

convencional.

3.1. Operacion del convertidor reductor cuadratico con

conmutacion de capacitores

El convertidor que se propone se muestra en la Fig. 3.3. Esta topologia esta formada
por un convertidor reductor cuadratico en cascada con un solo interruptor en el cual se
sustituye el capacitor 'y del circuito de la Fig. 3.1, por un circuito en el cual se lleva
acabo una conmutacion de capacitores y diodos con la finalidad de obtener un voltaje

V.p menor [36].
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Figura 3.3. Convertidor propuesto con conmutacién de capacitores.

Este convertidor conmuta entre dos etapas como se muestra en la Fig. 3.4. El tiempo

que permanece en cada etapa depende del ciclo de trabajo de operacion del convertidor.
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En la Fig. 3.4(a) se puede observar que cuando el interruptor de conmutacion S' esta
cerrado, el circuito de capacitores conmuta de tal manera que coloca los capacitores
de salida de la primera etapa del convertidor en paralelo mientras que en la siguiente

conmutacién, cuando S estd abierto, los capacitores se colocan en serie Fig. 3.4(b).

L,

- (b)

Figura 3.4. Convertidor propuesto con conmutacién de capacitores.

Esta caracteristica de la red de capacitores de cambiar su configuracién entre cir-
cuito serie y circuito paralelo con cada conmutacion, hace que el voltaje de salida de
la primera etapa del convertidor varie entre Vo y 2V Esta variacion de voltaje en la
salida de la primera etapa depende de si el dispositivo de conmutacién S estd cerrado o

abierto. Como el instante mds importante es cuando se transmite energia de una etapa
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a la otra, es decir, cuando el interruptor estd cerrado, en este instante el voltaje en la
entrada de la segunda etapa es menor; y por lo tanto, para mantener la misma relacion
de conversion entre el voltaje de salida y el voltaje de entrada, es necesario incrementar
el ciclo de trabajo, logrando con esto la posibilidad de obtener un rango de conver-
sion mayor que el convertidor reductor cuadratico convencional en cascada con un solo
interruptor.

En la Fig.3.5 se muestran las formas de onda del convertidor propuesto para el

modo de conduccion de corriente continua en los inductores.
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! \ 1 \
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ton | toff
e I
- >
T

Figura 3.5. Formas de onda en estado estable del convertidor propuesto.
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Durante la conmutacién que corresponde al tiempo t,,, = DT}, el interruptor S esta
cerrado y el circuito de capacitores y diodos conmuta a la conexién paralelo adqui-
riendo el menor voltaje de salida de la primera etapa V.. Las corrientes icy, ?cp €n
Fig. 3.3(a), tienen valores negativos de tal manera que los diodos D, y Dy, se polarizan
directamente.

En la siguiente etapa en donde el tiempo ¢ = (1— D)7y, el interruptor S estd abier-
to, el circuito de capacitores y diodos conmuta de una conexion paralelo a una conexion
serie originando un voltaje de 2V en la salida de la primera etapa del convertidor. Du-

rante este tiempo L; se descarga y origina un voltaje V, mayor que £ .

V,=E+2V, 3.2)

Las corrientes ic,, ¢cp en la Fig. 3.3(b) tienen valores positivos de tal manera que
los diodos D, y Dy, se polarizan inversamente y se consideran como circuito abierto,
mientras que el diodo D, se polariza directamente y se considera como cortocircuito.

En la Fig.3.6 se muestra la comparacién de los diagramas de tiempos para una
relacion de conversion dada entre el convertidor reductor cuadritico convencional con

un interruptor activo y el convertidor cuadrético con conmutacion de capacitores.

T
- P
[
sl
| } Convertidor reductor cuadratico convencional
f—
S 1

Convertidor reductor cuadratico con conmutacion de
capacitores

Figura 3.6. Comparaci6n de diagramas de tiempo entre convertidores.

Con el convertidor propuesto y con un ciclo de trabajo extendido o ampliado, el
esfuerzo en los elementos y sobre todo en el dispositivo de conmutacién S es menor,

logrando con esto una conmutacién mejor ya que el tiempo de encendido del
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dispositivo de conmutacion se incrementa. Esta ventaja del convertidor propuesto sobre
el convertidor reductor cuadratico es importante sobre todo cuando se estd operando con

ciclos de trabajo extremadamente bajos.

3.2. Modelado del convertidor.

El comportamiento dindmico de la mayoria de los circuitos eléctricos de poten-
cia puede ser analizado mediante modelos promediados. Cuando dichas técnicas son
usadas en convertidores cuadraticos reductores, un modelo puede ser obtenido por sus
respectivas funciones de tiempo promediadas; por lo tanto, el modelo puede obtenerse
en ecuaciones de estado.

A partir de las ecuaciones de voltaje en los inductores L1 y Lo se puede obtener el

modelo no lineal promediado del convertidor propuesto.

dlrq
L =FE-V, 3.3
1 (3.3)
dlrs
LYy 34
2 0 34

La espresion 3.5 muestra el modelo no lineal promediado para el convertidor re-
ductor cuadrético en cascada con circuito de dos capacitores en la salida de la primera

etapa.

[ - ] [ 2-U 11 ] [ B ]
bry 0 0 Ly 0 g3 Ly
. 1
14 0 0 Iy I, Lo 0
- + u (3.5)
. 1 Uu
UCI (1+u)Cl _E 0 O v01 0
g 1 1
| e || 0 Yo 0 75 || Ve: | _O_
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donde F es el voltaje de entrada, los estados son las corrientes de los inductores y los
voltajes de los capacitores y u es el ciclo de trabajo para el interruptor activo y su rango

de validez es u € [0, 1].

La linealizacién del modelo promediado se lleva a cabo alrededor de un punto de
operacion. El modelo linealizado general resultante se muestra a continuaciéon donde
(~) representa pequenas perturbaciones y las letras mayusculas representan valores en

el punto de equilibrio.

[ = ] [ 2-U 1M 11 2F ]
ZLl O O - L1 O ZLI L1(2—U)
g U 1 g UE
ZLQ 0 0 L_2 _L_2 ZLQ L2(2—U)
= + @ (3.6
~ 1 U ~ _UE(1+20)
Ver w2 0 0 Ver 2RC, (1+0)
~ ]_ 1 ~
| Ve || 0 o 0 -z5 I %2 | | 0 |

Se considera que las desviaciones del voltaje de entrada € son cero, asi como tam-

bién las perdidas en el interruptor activo y las caidas de voltaje en los diodos.

La expresion que relaciona el voltaje de salida con el voltaje de entrada del conver-

tidor cuadratico reductor con conmutacion de dos capacitores es:

Vo = Q%E (3.7)

donde se puede notar que para un ciclo de trabajo U dado, el convertidor propuesto

tiene una mayor reduccion que el convertidor cuadrético reductor cuya relacion es:

Vo= U2E (3.8)
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La Tabla 3.1 muestra la comparacion en valores promedio de los voltajes en los
capacitores y las corrientes en los inductores para el convertidor cuadrético reductor

convencional y para el convertidor cuadratico reductor con conmutacién de capacitores.

Tabla 3.1. Comparacién de pardmetros

Parametros Convertidor Convertidor
cuadratico propuesto
Vcl UFE %
Ve, = Vo U2E 2{’; E
Iy, Ul, U(12+U) I,
IL2 Io 1o

Se puede notar que la corriente a través del inductor de la primera etapa del conver-
tidor, I, es significativamente menor en el convertidor propuesto que en el convertidor
cuadratico convencional. Similarmente, el voltaje Vo, es menor en el convertidor pro-
puesto. Como consecuencia de esto, se tienen menos perdidas por conduccion y un
menor esfuerzo de voltaje en el dispositivo de conmutacion, asi como también en los

diodos.

3.3. Generalizacion del modelo

Para ciertas aplicaciones especiales se puede reducir aun mas el voltaje de salida V,
del convertidor cuadrético con conmutacion de capacitores, agregando en el circuito de
conmutacién de salida de la primera etapa del convertidor, n capacitores de tal mane-
ra que el voltaje V,, estaria variando entre los valores de voltaje V. y nV, como se

muestra en la Fig. 3.7.
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Figura 3.7. Convertidor reductor cuadrético con n capacitores.

La Fig. 3.8 muestra los circuitos de conmutacion de capacitores y diodos para el

casoenquen=2,n=3yn=4.

C== D%
N Circuito de conmutacion con
L) .
dos capacitores
px C=F
I
a
C=— DP#
>
s D L .
% Circuito de conmutacion con
p&x O tres capacitores
P
D
L
I
a
G D%
g Dx
C Da
> Circuito de conmutaciéon con
cuatro capacitores
C =
D&
D >
Dx C =
Lo

Figura 3.8. Circuitos de conmutacion con capacitores.
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A continuacion se muestra el modelo no lineal general promediado de un converti-

dor cuadratico reductor con un solo interruptor activo y con un circuito de n capacitores

iL1 0 0 _n+(2—1n)u 0 iLl Lﬂl
iLz 0 0 % _LLQ iL2 0
) + u (3.9
] 1
Vor (I+(n-DHu)C: e 0 0 Ve 0
- Vea - - 0 CA? 0 _R1C’2 1L Voo ] | 0 |

El modelo lineal generalizado para un convertidor cuadratico reductor con n capa-

citores estaria dado por:

. n+(1-n)U 11 . nE
(2% 0 0 T L, 0 (I9 Ti(n+(1-m)0)
: U 1 : UE
Uio 0 0 s Iz g% Lo+ (1-)0)
= + u (3.10)
: 1 U U2E(1+2U(N-1))
Ve (I+(n-nHU)C; ~nCy 0 0 Ve "NRC(1+(n-1)U)
: 1 1
_UCQ_ | 0 [ 0 _R_CIQ__UCZ_ | 0 |

En la Tabla 3.2 se muestran las expresiones generales de los pardmetros del con-
vertidor cuadrético reductor con conmutacion de n capacitores. Se puede mostrar para
este caso, que la relacion del voltaje de salida V,, tiene un comportamiento asintético
en U = 1 sobre la grifica del voltaje de salida V, contra el ciclo de trabajo U en para

cualquier valor constante de £'y para cualquier valor entero de n, con n > 1.
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Tabla 3.2. Pardmetros del convertidor propuesto con 7 capacitores

Parametros Convertidor n
capacitores
Ve e
Ve %E
171 U(l+(n-1)U)I
Iro Iy
Vo rremo

En la Fig. 3.9 se muestra la gréfica de la variacion del ciclo de trabajo U con respecto
al voltaje de salida V,, al variar el nimero de capacitores desde n = 1 an = 5, en la salida
de la primera etapa del convertidor propuesto. Se puede apreciar que la distancia entre

las curvas se va reduciendo a partir de n = 2 conforme se incrementa el valor de n.

Voltaje de salida V, (V)

Ciclo de trabajo U

Figura 3.9. Variacién del ciclo de trabajo U al aumentar capacitores.

Si el voltaje de salida En la Fig.39es V, = 1.5V y el voltaje de entrada es
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Vin = 48V, con el convertidor cuadratico convencional (n = 1) se tiene un ciclo de
trabajo U = 0.17. Sin embargo, el ciclo de trabajo con el convertidor propuesto (n =
2) es U = 0.24. Dependiendo de la aplicacion es posible obtener un ciclo de trabajo
mayor, para el mismo rango de conversion de voltaje, incrementando el numero de
capacitores en la salida de la primera etapa del convertidor cuadrético. Por lo tanto, con
el convertidor propuesto, se obtiene un ciclo de trabajo mayor para el mismo rango de

conversion de voltaje.

3.4. Resultados experimentales

Para obtener los resultados experimentales, se hicieron pruebas considerando un
voltaje de entrada de £ =48V, voltaje de salidade V, = 1.5V y corriente de salida
I, = 20 A. Para este rango de conversion, se puede observar en la Fig. 3.10 que el valor
del ciclo de trabajo es de U = 0.24 considerando un convertidor cuadratico reductor
normal, mientras que para el convertidor cuadrético reductor con conmutacién de ca-
pacitores (Fig.3.11) se observa que el valor del ciclo de trabajo se incremento hasta un

valor de U = (.33 para el mismo rango de conversion.

Vab

Vac

IL2

Figura 3.10. Convertidor cuadritico reductor convencional (eje z : 2us/div), Voltaje Vi, (ejey : 10V /div),

Voltaje V. (ejey : 50V [div), Corriente I (ejey : 10 A/div), Voltaje V,, (ejey : 1V [div).
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Este incremento en el ciclo de trabajo es consecuencia directa de la disminucion del
voltaje V; justamente en el instante en que el voltaje V. tiene el valor de 0 V. Es decir,
en el instante en que el interruptor principal S estd cerrado. Si se quisiera un ciclo de
trabajo mas grande, habria que aumentar el nimero de capacitores de conmutacion para

que el valor minimo del voltaje V,; disminuya.

33.84 %

Figura 3.11. Convertidor cuadrético reductor con conmutacién de capacitores (eje x : 2us/div), Voltaje
Vb (ejey : 10V /div), Voltaje V. (ejey : 50V /div), Corriente Io (ejey : 10 A/div),

Voltaje V,, (ejey : 1V [div).

La diferencia entre los valores tedricos y los valores experimentales obtenidos del
ciclo de trabajo para el mismo rango de conversion de voltaje se deben principalmente

a las perdidas de los elementos que no se tomaron en consideracion.
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Capitulo 4

Controlador para convertidor reductor

de tres etapas

En este capitulo se propone una metodologia para disefiar un controlador para un
convertidor reductor de tres etapas usando un control modo-corriente promedio. Este
controlador emplea la corriente del inductor de la etapa de entrada y el voltaje del

capacitor de la etapa de salida.

4.1. Convertidor reductor en cascada de n-etapas

El convertidor reductor en cascada proporciona amplios rangos de conversion sin la
utilizacién de un transformador. Un primer esquema de convertidor reductor en cascada
consiste de n convertidores convencionales conectados en cascada con n interruptores

activos como se muestra en la Fig. 4.1.

L, L, Ly
Sy e S, "YV=V\_ S. —
1] w71 1 1e7
U | U | U, | .
I I I
E + n
p— Dia C = D.a C = D.a C,=—— R g VUZEil;[}Ji

Figura 4.1. Convertidor reductor en cascada con n interruptores activos.
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La relacion de conversion para este esquema estd dada por:

4.1

donde E es el voltaje DC de entrada, V, el voltaje DC de saliday U; el ciclo de trabajo
de cada convertidor.

Un segundo esquema que presenta la ventaja de tener un control menos complejo y
mas econdmico es el convertidor reductor en cascada de n etapas que utiliza un solo

interruptor activo. La Fig. 4.2 muestra el esquema de dicho convertidor.

Li

LZ S Ln
'8 'p ' WEEEEEE——=—="0 0 0 g SN —lil Y'Y Y
| u .
DA C Ds: & C iplinl
B ] ]
— Dont A C.== R § V,=EU"
DA DsA

Figura 4.2. Convertidor reductor en cascada de n etapas con un solo interruptor activo.

Esta topologia usa un solo interruptor activo S y requiere de n inductores, n capa-

citores y (2n —1) diodos. La carga es modelada como un elemento puramente resistivo
R.

La relacion de conversion para el convertidor reductor en cascada de n etapas con
un solo interruptor estd dada por:

V,=EU"

4.2)

donde n es un nimero entero que indica el nimero de etapas en cascada del convertidor
reductor.
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Las condiciones de operacion de cada etapa se muestran en la Tabla.4.1

Tabla 4.1. Pardmetros del convertidor reductor en cascada de n etapas con un solo interruptor

Voltaje en Corriente en CCM Rizo de voltaje en capacitor |  Rizo de corriente en
capacitor inductor inductor
2n-1
n-1 1-U)R U E(1-U UE(1-U
Vo, =UE I,=U"h | L> Qf(s S| AV = e AL, =S50
2n-2
2 n-2 1-U)R E(1-U UB(-U
Vo, =U'E L=U"h | Loy | A= ALy, = =5
o ~ (1-U)R U E(1-U) U"E(1-0)
Vo =UFE Iy, =1 Ly> 57 AVCn 8sz A Al = I

Para el célculo de estos pardmetros se asume que las caidas de voltaje en los inte-
rruptores activos y demds elementos son cero y que el convertidor opera en modo de
corriente continua (CCM), es decir, las corrientes en los inductores nunca decrecen has-
ta cero. El valor minimo de los inductores debe cumplir la relacién de la columna tres
de la Tabla. 4.1 para que el convertidor opere en modo de conduccién continua. Por otra
parte, se puede observar que el voltaje promedio de los capacitores decrece a lo largo
de cada etapa del convertidor reductor en cascada mientras que la corriente promedio

de los inductores aumenta.

Tipicamente en un convertidor reductor convencional, la relacion del rizo de voltaje

e, en un capacitor debe estar dentro del rango 1 % — 2 %:

g, = —2 (4.3)

La relacién del rizo de corriente €, en un inductor debe estar dentro del rango

10 % - 20 %:

€, = 4.4)
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Usando herramientas de teoria de circuitos, las trayectorias eléctricas que se obtie-
nen al encender y apagar el interruptor activo se analizan para obtener el modelo general

conmutado que se muestra a continuacion [37, 38, 39]:

i, 0 0 0 7 0 0 i £
i, 0 0 0 £ 2 « 0 || iy 0
: 0 0
b |00 00 0 o || [L] 0 ) @5
U, =0 0 00 0 0 [, 0
Uy 0 & 00 0 0 0 [|uv, 0
s 0 0
e ] Lo o & 00 0 gl ] [0

donde e es el voltaje de entrada no regulado y ¢ es la funcién de conmutacion cuyos
valores binarios son [0,1]. La funcién de conmutacién ¢ toma el valor de 1 cuando
el interruptor de conmutacién S estd encendido y 0 cuando estd apagado. El vector
de estado es de dimension 2n y estd formado por las corrientes de los inductores y los

voltajes en los capacitores.

En muchos circuitos de electronica de potencia es mads importante conocer los valo-
res promedio de los voltajes y las corrientes que sus valores instantdneos. Para conver-
tidores conmutados C'D — C'D, el valor promedio de la funcién de conmutacién ¢ se

representa por u, la cual representa el ciclo de trabajo del convertidor.

Usando la nocién de modelos promediados, se puede obtener un modelo en tiempo

continuo de baja frecuencia para un convertidor reductor de n etapas de la forma:

z=Au)z+ B(u)e (4.6)

_ . . T .
dondez =[i,,,...,%,,,Vs,---,U., | eselcorrespondiente vector de estado del mode-
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lo no-lineal promediado, e representa el voltaje de entrada, A es la matriz del sistema,
B es el vector de entrada, u es la sefial de control para el interruptor activo. Debido a
que la matriz A y el vector de entrada B dependen de la sefial de control u el modelo

del convertidor es un modelo no-lineal.

La linealizacién del modelo promediado se lleva a cabo alrededor de un punto de
operacion. Las corrientes de los inductores, los voltajes de los capacitores, la sefial de

control y el voltaje de entrada se descomponen en dos partes:

= La primera parte contiene los valores nominales, los cuales son denotados por

letras mayusculas.

= [a segunda parte contiene las desviaciones del valor nominal, las cuales son de-

notadas por ~.

La descomposicion de la sefial de control y el voltaje de entrada son:

u=U+1u
4.7)
e=FE+¢

Teniendo en cuenta la descomposicion anterior y asumiendo que las desviaciones
de los valores nominales son suficientemente pequefas, entonces la no-linealidad y los
términos de segundo orden pueden ser omitidos. El resultado es un modelo lineal que

tiene la siguiente forma:

T =A%+ Bb (4.8)

donde 7 £ R™ es el vector de estado del modelo lineal, ¥ es un vector de las sefiales

de entradas y n es el nimero de etapas.
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El modelo lineal promediado del convertidor reductor de n etapas con un solo inte-

rruptor activo se muestra a continuacion:

i, 0 0 0 -2 0 0 || i, £ I
P I U 0 £ 7 0 iy | & 0
0 0 0 0
b [0 000 0 LAl ) B g || wo)
b | &0 0 000 0 ||| |3 0|
i, | |0 & 0 0 0 0 0 ||, 0
_0571 0 0 }_%g;{ﬂl 0
O, | [0 0 = 000 i ] 0 0]

Este modelo lineal invariante en el tiempo describe aproximadamente el compor-
tamiento dindmico del convertidor reductor en cascada para frecuencias lo suficiente-
mente grandes comparadas con las frecuencias de las variaciones de las sefiales de los

componentes.

Si las desviaciones del voltaje de entrada € no son consideradas y las pérdidas en
los interruptores activos y en los interruptores pasivos (diodos) son omitidas, la razén
total de conversion del voltaje de salida para el convertidor reductor de n etapas con

un solo interruptor es:

Vo=UE (4.10)
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4.2. Esquema de control propuesto

Los dos esquemas basicos para el control de un regulador conmutado de potencia

son:
= Control modo-voltaje

» Control modo-corriente

En el control modo-voltaje, la salida de voltaje es utilizada para retroalimentacion;
sin embargo, la estabilidad y el buen desempefio en lazo cerrado son dificil de obtener
con un solo lazo de control ya que la frecuencia de corte de la ganancia en lazo abierto
estd severamente restringida por la presencia de ceros del lado derecho en la funcién de

transferencia voltaje de salida a sefial de control.
El control modo-corriente tiene muchas ventajas sobre el control modo-voltaje:
» Una rdpida respuesta transitoria
= El disefio del lazo de control es mds sencillo

» Proteccidn de sobre-corriente dentro de un solo ciclo

En esta clase de convertidores, las variables de estado naturales para la retroalimen-

tacion son las corrientes de los inductores y los voltajes de los capacitores [40, 41, 42].

En un convertidor reductor de n-etapas las variables usadas para retroalimentacion
son la corriente del inductor y el voltaje del capacitor; sin embargo, existen n corrien-
tes de inductores y n voltajes de capacitores que generan diferentes combinaciones
de variables que pueden ser usadas para la retroalimentacion. Para propdsitos de con-
trol, es importante seleccionar las variables més apropiadas desde el punto de vista de

desempefio e implementacion.
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4.2.1. Control modo-corriente promedio

Un control modo-corriente promedio puede ser implementado sensando la corriente
del inductor de la primera etapa. Utilizando esta corriente del inductor junto con el
voltaje de capacitor de la etapa de salida se obtienen las variables mas adecuadas para
propositos de retroalimentacion. El diagrama de bloques correspondiente al esquema de
control modo-corriente promedio se muestra en la Fig. 4.3, y estd basado en el control
de un convertidor de una etapa mostrado en [43, 44, 45], donde V), es la amplitud de
la seial diente de sierra, /V es la ganancia de amplificacién de la corriente del inductor
de la primera etapa que es detectada por una resistencia de precision R, G(s) es un
compensador de alta ganancia, K (s) es un controlador P y H es un divisor de voltaje.
La sefial de referencia para el lazo de voltaje es Vrer. En el control modo-corriente
promedio, un filtro paso-bajas F'(s) se agrega con una frecuencia de corte que depende

de la frecuencia de conmutacion f.

e Convertidor
s > -
reductor en cascada Vo
> i
1
u
1
VP
T NR,
Filtro pasa
bajos F(s) H
Compensad?r G(s)
alta ganancia
al
+ )
L
~ K(S) ——

V control

€2 ?
+
Controlador PI ~
VREF

Figura 4.3. Esquema de control modo-corriente promedio para convertidor reductor de n etapas.
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Control 1azo de corriente

El controlador para el lazo de corriente consiste en:

= (a) Un compensador de alta ganancia el cual proporciona una rapida regulacion

de la corriente del primer inductor hacia su referencia
= (b) Una ganancia para el sensor de corriente
= (c) Un filtro pasa-bajas.

La funcién de transferencia para el compensador de alta ganancia es:

4.11)

donde la ganancia del compensador GG es generalmente alta. El cero w, del compensa-
dor de alta ganancia debe ser colocado en al menos una década abajo de la mitad de la
frecuencia de conmutacién f.

La funcién de transferencia para el filtro pasa-bajas es:

F(s) = (4.12)

&+ D)

donde el polo w, es colocado a la mitad de la frecuencia de conmutacién o arriba
de esta. Este polo tiene el proposito de eliminar los picos de ruido que aparecen en
la forma de onda de la corriente. Asi, los valores de w, y w, son establecidos por la
frecuencia de conmutacion del convertidor reductor en cascada. Los valores del circuito

se obtienen mediante las siguientes relaciones:

wy = ——— (4.13)
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C(FZ + CFP

Wp = (4.14)
RFZ C’FZ C’FP
La ganancia resultante para el compensador esta dada por:
Gy = ez (4.15)
R

1

La ganancia del compensador (G, generalmente es grande para que se obtenga una
rapida regulacion de la corriente del primer inductor hacia su referencia. El resultado
es que la corriente promedio sigue la corriente de referencia con gran aproximacion.
Cuando el lazo de corriente es cerrado, la funcidn de transferencia del voltaje de salida
con respecto al voltaje de control es modificada por la ganancia del compensador G
agregando amortiguamiento al pico de resonancia de baja frecuencia, el cual resulta
en el comportamiento de un solo polo en una frecuencia més baja. Una vez que el
disefio del lazo interior de corriente es terminado, se disefia el compensador PI del lazo

exterior.

Control lazo de voltaje

El disefio del controlador PI esta principalmente basado en el siguiente criterio para

la ganancia del lazo [43]:

= (a) Para obtener estabilidad relativa, la pendiente en o cerca de la frecuencia de

corte no debe ser mas de —20 dB/dec.

= (b) Para mejorar la aproximacion en estado estable, la ganancia en bajas frecuen-

cias debe ser alta.

La funcidn de transferencia del controlador PI puede ser expresada como:

K(s) = K,(1+ %s) (4.16)
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donde K, es la ganancia proporcional y estd expresada como:

K, = —xc (4.17)

rcCre (4.18)

por lo tanto, se puede expresar el valor de la frecuencia del cero como:

We, = W (419)

FC >~ FC

El parametro principal de disefio para estabilidad del regulador es la ganancia K,
Un valor bajo para K, resulta en un margen de fase para la ganancia del lazo de voltaje
de aproximadamente 90; sin embargo, el ancho de banda resultante para el regulador se
reduce. Los valores de K, y T; para estabilidad robusta deben ser seleccionados de tal
manera que el margen de ganancia y el margen de fase resultante deben ser de 10dB y
50° respectivamente. En el disefio de un controlador es importante tener en cuenta las
incertidumbres de los pardmetros como se discute en [46]. Estas incertidumbres pueden
llevar a un mal desempefio o ain a inestabilidad; sin embargo, la estrategia de control
propuesta ha sido exitosamente probada para reguladores conmutados como se muestra

en [47].
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4.3. Resultados experimentales

Un convertidor reductor en cascada de tres etapas cuyo diagrama se muestra en la
Fig.4.4 se disefid y construyd para llevar acabo pruebas en el disefio de control. El
disefio de los componentes, tanto de capacitores como de inductores se hizo tomando

en cuenta los criterios dados en la Tabla. 4.1.

0.05Q 350 Hu 32Hp S 6 Hu Carga
Y o
Dx 165 Fu D;x 820 Fu b
T T X 330Fu = 048 Q 0.0874Q2 1.5V
D“[ Driver ’S—ZH
390pF u U Y%
L 2Hz.
T 8
82kQ 1Fu
W
R C
47Q 5 7k0 ’z‘\ FZ Modulador
+ + 2.7kQ
10n R, _
I R,
1 la Veer
12kQ V contrROL V,=5V o
Sensor de corriente Controlador modo corriente Controlador PI

Figura 4.4. Esquema de control modo-corriente promedio para convertidor reductor de tres etapas.

Los valores nominales para este convertidor son:

= Voltaje de entrada £ =48 V.

Voltaje de salida V,, = 1.5V.

Ciclo de trabajo nominal U = 0.314.

Carga nominal R = 0.072 ().

Corriente de salida I, =20 A

Las corrientes promedio de los inductores son: I,, =2.20A4,1,,=7.02Ay I, =20A.

La frecuencia de conmutacion del convertidor reductor en cascada es de 100 kH z.
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Los parametros del convertidor reductor de tres etapas en cascada se muestran en

la Tabla4.2

Tabla 4.2. Pardmetros del convertidor reductor de tres etapas

Capacitor C 165 pF'
Capacitor (5 820 pF
Capacitor Cj 330 pF
Inductor L, 350 nH
Inductor Lo 32 unH
Inductor Ls 6 nH
Resistencia de carga R 0.072 Q
Diodos D — Ds SO0EBU02
MOSFET 57 - 59 I RF P4568
Amplificador Operacional TLO81
Comparador LM311
Driver MOSFET IR2117

Para cargas medias o ligeras la eficiencia que se obtiene es buena; sin embargo,
conforme la corriente de salida se incrementa, la eficiencia disminuye. La eficiencia
para este convertidor reductor en cascada de tres etapas es de 88 % para cargas ligeras
y para carga nominal se reduce a 57 %.

Para incrementar la eficiencia es necesario tener en cuenta dos consideraciones:

= Remplazar el diodo de salida de la tercera etapa por un elemento que tenga me-

nores pérdidas por conduccion.

= Emplear capacitores que tengan una resistencia serie equivalente (ESR) de menor

valor.
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Teniendo en cuenta los valores de los pardmetros del convertidor reductor de tres
etapas, el modelo lineal promediado correspondiente se puede escribir facilmente como

muestra a continuacion:

i 0 0 0 -7 0 0 ||, | |13742 807
i, 0 0 0 87 -31250 0 i, | | 471000 0
i, 0 0 0 0 9312 -166666 || i, | | 788770 0 || @ (4.20)
= + .
0., | | 6060 -1903 0 0 0 0 b, | | 3706 0 || ¢
U, 0 1219 -382 0 0 0 b, | | 24163 0
U 0 0 3030 0 0 40404 || G, 0 0
La funcién de transferencia
Gs(s) = %o(s) @.21)
u(s)

es de sexto orden y de fase no minima, ya que hay raices del numerador (ceros) en el
lado derecho del plano (RHS). La localizacion de las raices del numerador y denomi-

nador, es decir, los ceros y polos del sistema se muestran en la Tabla 4.3

Tabla 4.3. Ceros y Polos del sistema

Ceros -5.6864 433.41 + 79489.5 433.8 + j4663.8

Polos -20185 + 76732 -421.53 + 78193 —427 + 33277.7

Como se puede notar, existen cuatro ceros del lado derecho del plano. Existen picos

de alta resonancia, los cuales dependen de los pardmetros del convertidor.
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La funcidn de transferencia

Gi(s) = % (4.22)

es una funcion de fase minima. Los valores correspondientes al compensador de alta

ganancia se muestran en la Tabla 4.4

Tabla 4.4. Pardmetros del compensador alta ganacia

w, =121.9 rad/s

w, = 312.8 krad/s

Gy =370.2

Los valores del controlador PI se muestran en la Tabla 4.5

Tabla 4.5. Parametros del controlador PI

K,=038

T, =0.022 ms

Para la implementacién de este esquema solo se requirieron cuatro amplificadores

operacionales incluyendo el que se utiliz6 para sensar la corriente del inductor.
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Con el analizador de respuesta en frecuencia AP Instruments 300, se obtuvo la res-
puesta en frecuencia de la ganancia de lazo del convertidor en condiciones de operacion

de lazo cerrado. La Fig. 4.5 muestra dicha respuesta.

Figura 4.5. Respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo: (arriba) Ganancia, (abajo) Fase.

Como se puede observar, la grafica de la magnitud cruza el eje de 0 d B en aproxima-
damente 5 k H z con una pendiente aproximada de —20 dB/dec. Por lo tanto, el margen
de fase que resulta es de 62" con lo cual se obtiene estabilidad robusta. La grafica de

. . 0
fase muestra algunas variaciones pero la fase nunca cruza los 180 .

4.3.1. Pruebas en lazo abierto

El desempeiio del convertidor reductor de tres etapas en cascada es probado para
diversas condiciones de operacidén. Con un voltaje de entrada de 48 V' se ajusta el ciclo
de trabajo U para obtener un voltaje de salida de 1.5 V. Entonces, se aplica un cambio
en el valor de la carga de 0.072 €2 a 0.48 €2 usando un MOSFET a una frecuencia de

operacion de 2 H z. La variacién del voltaje de salida resultante se muestra en la Fig. 4.6
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Figura 4.6. Voltaje de salida en lazo abierto (ejex : 200ms/div), Voltaje V, (ejey : 1V /div), Voltaje
Vo (ejey : 10V [div).

Se puede observar que debido a los cambios de carga Vi, el voltaje de salida del
convertidor V,, varia de 1.5V a 2.5 V. En esta condicién de operacion, la corriente de

salida sufre una variacion del 22 % del valor nominal.

4.3.2. Pruebas en lazo cerrado

El desempefio del regulador con el correspondiente controlador en modo corriente

promedio se muestra en la Fig. 4.7

: ' v
- Voltaje de salida -

Corriente de salida |

Figura 4.7. Voltaje y corriente de salida en lazo cerrado (eje  : 10ms/div), Voltaje V,, (ejey : 1V [div),

Corriente I, (ejey : 10 A/div).
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Para un voltaje de entrada de 48 V' y aplicando cambios en el valor de la carga, la
Fig. 4.8 muestra que el voltaje de salida permanece constante en 1.5V, de tal modo que

el convertidor efectivamente esta regulando.

Tek Qelen.l _ [ : = ]
Vo ! 1 * f
F)
0.072 Q
VG -
\
0.33 Q

Figura 4.8. Voltaje de salida constante a pesar de cambios en la carga (eje x : 200ms/div),

Voltaje V, (ejey : 1V /div), Voltaje Vi (ejey : 10V /div).

Las formas de onda de las corrientes de los inductores se muestran en la Fig. 4.9,
donde se puede apreciar la forma triangular caracteristica de las corrientes en los induc-
tores. Ademas, como nunca llegan a tener un valor de 0 A, el convertidor esta operando

en modo de conduccién continuo (CCM).

Tek Deten,

Figura 4.9. Forma de onda de las corrientes en los inductores (eje x : 10us/div),

Corriente 17,1 (ejey : 1V /div), Corriente I3 (ejey : 10 A/div).
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Un acercamiento del voltaje de salida para poder apreciar el rizo se muestra en la
Fig. 4.10. El rizo del voltaje de salida es aproximadamente de 0.05 V" el cual resulta en
un 3.3 % de rizo. También se pueden apreciar los cambios que son debidos a la caida

de voltaje de la resistencia serie equivalente del capacitor de salida [4].

Tek Deten. |

u

L

EiF 500mv" [P[10.0us A Chi S 7.80V

Figura 4.10. Acercamiento del voltaje de salida (eje z : 10us/div),
Voltaje V, (ejey : 500mV [div).
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4.4. Posible solucion para mejorar la eficiencia

Como se pudo observar en este capitulo, la eficiencia del convertidor reductor de
tres etapas a carga nominal no llega al 60 %. Esto es debido principalmente al diodo
de la etapa de salida, ya que este componente tiene una caida de voltaje que es muy
semejante al voltaje de salida. Una posible solucién para mejorar la eficiencia y man-
teniendo los mismos pardmetros de voltaje de entrada, voltaje de salida y corriente de
salida, seria por una parte, considerar un convertidor reductor de dos etapas. Es decir,
un convertidor reductor cuadrético y por otra parte seria cambiar no solo el diodo de la
etapa de salida sino cambiar cada uno de los diodos presentes por un componente que
tenga menos perdidas por conduccion. Este elemento es el MOSFET, de tal manera que

el convertidor reductor cuadratico quedaria como se muestra en la Fig. 4.11.

L, L,
S Y'Y
1yl Vo=15V
1-U S
uur C,
g —_— gt +
+ |_
1 RS | G, — R Vo= EU?
= — 3
E=48V — 1-U i
|_
N_
JLIL
CGTM
= ' A =
Modulador

Figura 4.11. Convertidor reductor cuadritico todo sincrono.

Una parte importante a considerar cuando de sustituye un interruptor pasivo como
lo es el diodo, por un interruptor activo como lo es el MOSFET, es que para operar este
ultimo se requiere una sefial de control que esté en sincronia con la sefial de control

del interruptor principal S y al mismo tiempo se debe garantizar que no exista una
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condicion de corto-circuito. La Fig. 4.12 muestra que es necesario considerar un tiempo

muerto para garantizar que no exista la posibilidad de un corto-circuito.

T
-—p
f=100 kHz

s [ 1 [
e ] LT

-— —
ton toff
tdcad tdcad

Diagrama de tiempos

Figura 4.12. diagrama de tiempos en un convertidor reductor cuadratico sincrono.

La Fig. 4.13 muestra que la eficiencia del convertidor reductor cuadrético todo sin-
crono es muy cercana al 80 % a carga nominal, lo cual es un considerable aumento en

la eficiencia con respecto al convertidor reductor de tres etapas.

1 T T T T T T T T

095

0.9
0.85

0.8

0.75

0.7

Eficiencia (1)

0.65 : : ,
06 L.......... . o R . . . . L R
0550 .. RESR L e, e, e, -
0.5 i | ; ; i ; . .

Corriente (A)

Figura 4.13. Comparacién de eficiencias entre un convertidor reductor cuadrdtico y un convertidor reductor

cuadratico todo sincrono.
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Capitulo 5

Conclusiones

5.1. Comentarios finales

La dltima década se ha visto caracterizada por un incremento bastante considera-
ble en el nimero de transitores que se han estado incorporando a las nuevas familias de
microprocesadores. Lo anterior ha representado un gran reto para el disefio de regulado-
res de voltaje, que son los encargados de suministrar energia a los microprocesadores.
La tendencia actual en el disefio de microprocesadores estd caracterizada por fuentes
de alimentacién con un voltaje muy bajo (~ 1V) y con una ventana de regulacién
(~ 100mV'). Actualmente existen necesidades de amplios rangos de conversion en los

voltajes que son usados en los reguladores.

Debido a las caracteristicas anteriormente mencionadas, se debe buscar convertido-
res que las puedan satisfacer ya que las que se tienen no las satisfacen. Por ejemplo, el
utilizar las topologias actuales nos va a llevar a obtener eficiencias muy bajas que harian
poco factible su comercializacion. Una de las tendencias es buscar una mayor eficiencia.
La seleccion de los dispositivos semiconductores juega también un papel importante ya
que las pérdidas pudieran ser significativamente altas debido a las corrientes relativa-
mente altas que se manejan. Por otra parte, la seleccion de los capacitores es también

crucial ya que pueden almacenar grandes cantidades de energia y el efecto de la resis-
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tencia en serie podria representar un problema para obtener eficiencias adecuadas. En
estos convertidores es recomendado usar capacitores con una resistencia serie equiva-
lente muy pequeiia, la cual es sin duda la seleccidn esperada para la préxima generacion
de reguladores de voltaje. Sin lugar a duda, el desarrollo de nuevas topologias jugard

un papel importante para satisfacer los requisitos anteriores.

Un enfoque para obtener muy bajos voltajes es el uso de ciclos de trabajo extremada-
mente bajos en los convertidores actuales; sin embargo, presentan multiples problemas
por tenerse tiempos de encendido muy pequefios en los elementos de conmutacion.
También se propone como solucidn el uso de transformadores dentro de las configu-
raciones, pero estos producen grandes picos en el voltaje aplicado a los elementos de

conmutacién asi como el uso de circuitos de control més complicados.

Otra posible solucion al problema de amplio rango de conversion la ofrece el uso
de diversos convertidores convencionales conectados en cascada, siendo su principal
inconveniente la complejidad del sistema de control utilizado al construir el regulador
conmutado. Para evitar el uso de diversos interruptores activos, se proponen configu-
raciones como un convertidor reductor en cascada el cual emplea un solo interruptor
activo. Estas configuraciones son mads sencillas de controlar. Entre las topologias mas
usadas en la actualidad se encuentran el convertidor reductor sincrono asi como el en-

trelazado.

En esta tesis se discuten principalmente dos topologias que nos pueden proporcionar
una reduccién muy amplia de conversion, un voltaje bajo y el uso de un control sencillo.
La primera topologia es un convertidor reductor de tres etapas en cascada que utiliza
un solo circuito de control y la segunda una topologia que combina un convertidor
cuadrético reductor con una red de capacitores y diodos con el objeto de poder obtener

reducciones significativas de voltaje.

Aplicando técnicas convencionales de andlisis de circuitos, se encuentran las rela-
ciones de rizos en la corriente de los inductores, rizos en los voltajes de los capacitores

y valores de los inductores para condiciones de conduccion continua. Asi mismo, se
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aplican técnicas de modelado en espacio de estados obteniendo un modelo conmutado
lineal y uno de tipo promedio no lineal para las configuraciones discutidas. Adicio-
nalmente, se encuentra el modelo promedio lineal o de sefial pequefia de las mismas,
el cual es valido unicamente para frecuencias menores a la mitad de la frecuencia de

conmutacion del elemento activo.

Asi mismo, se encuentra que la funcién de transferencia de la corriente del primer
inductor/ciclo de trabajo es de fase minima, para valores tipicos de construccién del
convertidor. La funciones de transferencia del voltaje de salida / ciclo de trabajo es de

fase no minima (tienen ceros en el lado derecho del plano-s).

Por las caracteristicas de fase minima de la funcién de transferencia corriente del
primer inductor/ciclo de trabajo, la corriente del primer inductor se propone para retro-
alimentacién dentro de un esquema de control modo-corriente promedio. La estabilidad
y desempeiio del sistema convertidor-controlador se analiza por medio de la ganancia
de lazo. Se encuentra que para esta clase de convertidores, el valor de la ganancia pro-
porcional del compensador de alta ganancia determina la estabilidad y rapidez del lazo
de corriente. Para garantizar el desempefio del regulador propuesto en el lazo externo,
o de voltaje, se utiliza un controlador-PI. La estabilidad del sistema resultante al ce-
rrar los lazos de corriente y de voltaje se garantiza, de manera adicional a los métodos

frecuenciales, por técnicas de sistemas lineales que se aplican facilmente.

Por medio de resultados experimentales, tanto en lazo abierto como en lazo cerrado,
para un regulador reductor de tres etapas en cascada en modo-corriente promedio se
muestran las buenas caracteristicas de regulacion y robustez del mismo ante diversas
condiciones de operacion. Adicionalmente, se verifica que la operacion del regulador
disefiado en modo-corriente presenta una mejor operacion que uno disefiado en lazo

abierto.

68



Los resultados obtenidos en este trabajo de investigacion permitieron la publicacion

de los siguientes articulos:

= J. A. Reyes-Malanche, N. Vazquez, J. Leyva-Ramos. Switched-capacitor qua-
dratic buck converter for wider conversion ratios. IET Power Electronics, 2015,

aceptado para publicacion

= L. H. Diaz-Saldierna, J. Leyva-Ramos, M. G. Ortiz-Lopez, J. A. Reyes-Malanche.
Current-Control switching regulator using a DC-DC converter with high step-

down voltage gain . IET Power Electronics, Vol. 5. No. 7 pp.1147 — 1153, 2012

5.2. 'Trabajo futuro

En este trabajo el convertidor cuadratico reductor fue modelado exclusivamente en
MCC por lo que queda abierto el modelado tanto de tipo no lineal como lineal en MCD,
lo cual permite entre otras aplicaciones el uso de estos convertidores en correccion
de factor de potencia. Asi mismo puede realizarse el modelado de estos convertidores
incluyendo las resistencias, inductancias y capacitancias parasitas de los elementos del

circuito.

Actualmente hay una tendencia en el mejoramiento de la fabricacion de dispositivos
semiconductores asi como de capacitores especialmente para la aplicacion de regulado-
res de voltaje para microprocesadores, asi que seria interesante ver como las topologias
vistas en este trabajo serian afectadas por estos nuevos dispositivos. También no se ex-
cluye la posibilidad del uso de otros tipos de combinaciones de elementos activos y

pasivos que formen circuitos equivalentes a las configuraciones estudiadas.

Los resultados obtenidos para los controladores modo-corriente promedio y modo-
voltaje propuestos pueden servir para comparar en un futuro los resultados que se ob-
tengan para reguladores implementados mediante el uso de estrategias de control de

tipo no lineal.
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Finalmente, los modelos no lineales propuestos pueden estudiarse bajos enfoques
de tipo geométrico o conmutado que permitan el estudio de su comportamiento cadtico

y su aplicacion en dreas no cldsicas de la electrénica de potencia.
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