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Resumen

El presente trabajo de tesis se enfoca en el análisis, diseño, implementación y control de
un rectificador monofásico PWM (Modulado en ancho de pulso) con estructura de puente
completo. El rectificador se analiza utilizando una descripción lineal por pedazos debido a
que permite cuantificar y observar las variaciones presentes en el rizo de corriente al ocurrir
conmutaciones en los interruptores que lo forman. Utilizando el enfoque de sistemas con-
mutados integrador se propone un control de tipo conmutado para la corriente de entrada que
permite controlarla alrededor de una referencia deseada minimizando la distorsión armónica,
compensando el factor de potencia y controlando el ángulo de desfasamiento entre el voltaje
y la corriente de entrada. El control propuesto se basa en el establecimiento de una región
de operación y el diseño de una ley de conmutación dependiente del tiempo que permite
contener todo posible transitorio de la corriente dentro de esta región evitando la pérdida
de estabilidad reportada en la literatura (distorsión de la corriente de entrada en los cruces
por cero) a pesar de perturbaciones en la entrada del rectificador o variaciones en el valor
de la carga. El control conmutado propuesto en el presente trabajo de tesis se deriva de una
análisis de controlabilidad o estabilizabilidad conmutada y es susceptible de ser utilizado en
conjunto con un lazo de control de voltaje para rechazar perturbaciones que afecten el voltaje
de salida y mantenerlo regulado. Debido a que la pérdida de controlabilidad no está ligada
solo a convertidores tipo rectificador, la estrategia de control propuesta permite ser extendida
a otros tipos de convertidores que tienen interconexión con la red eléctrica. El desempeño
del control conmutado de corriente propuesto en esta tesis en conjunto con un lazo de con-
trol de voltaje fue verificado mediante simulaciones y mediante el desarrollo experimental
de un prototipo en el Laboratorio de Sistemas Hı́bridos del IPICyT. Finalmente los resulta-
dos numéricos permiten ver las ventajas del control propuesto contra otros tipos de control
reportados.



Abstract

The present thesis work is focused in the analysis, design, implementation and control of
a PWM single phase bridge rectifier. The rectifier was analyzed using a piecewise linear de-
scription since it allows to quantify the actual ripple current variations given by the switches
commutations. Using the benchmark of integrator switched systems, a switched input cur-
rent control is proposed that allows the control of the input current about a desire reference
minimizing the harmonic distortion and controlling the phase between the input current and
voltage. The proposed control is based on the establishment of an operation region and a
time-dependent switching law that allow to confine every current transient inside of a region,
avoiding the stability lost reported previously (input current distortion on the zero crossings)
despite voltage sags or load changes. The proposed switched control is derived from a con-
trollability analysis and it is susceptible to be used with an external voltage control loop to
reject perturbations and to regulate the output voltage. The controllability analysis can be
extended to other converters with interconnection to an AC grid. Both, the switched current
control performance and the voltage control loop proposed in this thesis work were verified
using simulations and experimental work using a prototype developed in the Hybrid Sys-
tems Laboratory of IPICyT. Finally the numerical results allow us to compare the proposed
control with other reported control techniques.



Créditos institucionales
Esta tesis fue elaborada en la División de Matemáticas Aplicadas del Instituto
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1.2 Efecto de los armónicos en la distorsión de la corriente (Ip es el valor pico

de la fundamental y IRMS su valor eficaz). . . . . . . . . . . . . . . . . . . 4
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Notación utilizada
PWM = Pulse Width Modulation (Modulación en Ancho del Pulso)

C0, C1 y C−1 = Conos formados por la combinación lineal de los vectores co-
rrespondientes a los modos de operación.

ICD = Componente de CD de la corriente de salida.

iin = Corriente de entrada (iin = Ipsen(ωt)).

iin,re f = Corriente de entrada de referencia.

Ip = Valor pico de la corriente de entrada.

jl y ju = Señales envolventes a la corriente de referencia (envolvente inferior y
superior respectivamente).

L = Inductancia de entrada.

R = Resistencia de carga.

RL = Resistencia parásita de la inductancia de entrada.

T HD = Total Harmonic Distortion (Distorsión armónica total).

Icc = Corriente de cortocircuito.

IL = Corriente máxima de carga.

T = Tiempo durante el cual la corriente escapa a las bandas de histéresis.

Vab = Voltaje en terminales a-b a la entrada del circuito puente.

VCD = Componente de CD del voltaje de salida.

vc = Voltaje de salida del rectificador (vc =VCD +Vrizosen(2ωt)).

vc,re f = Voltaje de referencia (se desprecia el rizo a la salida.

Vp = Valor pico del voltaje de entrada.

vs = Voltaje de entrada (Vpsen(ωt)).

T = Periodo de la función o señal.

Td = Intervalo de tiempo donde se presenta una distorsión de la corriente en el
control de corriente por histéresis.

ti = Tiempo inicial.

U = Ciclo de trabajo.

ci = Vectores que definen la dirección de los subsistemas activos.

Σ = Conjunto constituido por los valores −1,0,−1

σ = Función que toma valores en Σ

τsw = Tiempo durante el cual es cambiada la secuencia de conmutación.
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Capı́tulo 1

Introducción

1.1 Calidad de la energı́a

Actualmente el estudio de la calidad de energı́a ha tomado gran importancia debido a
las afectaciones que produce una mala calidad en el desarrollo de procesos y desempeño de
las diversas cargas conectadas a la red de suministro eléctrico. La asociación IEEE (Institute
of Electrical and Electronics Engineers) es una asociación que promueve la creatividad, el
desarrollo y la integración, la compartición y aplicación de los avances en las tecnologı́as
de la información, electrónica y ciencias en general ası́ como el establecimiento de diversos
estándares de uso y aplicación de tecnologı́a. La IEEE establece en sus estándares la defini-
ción de calidad de energı́a. El estándar IEEE 1159 (2009)[1] define que calidad de energı́a
es: el concepto de energizar y aterrizar equipo sensitivo en una forma que es deseable para
la operación de ese equipo. Esta definición es poco precisa en la actualidad debido a que
no sólo se requiere una buena alimentación al equipo sino que también es requerido que el
equipo no provea afectaciones importantes a la red. Una definición más adecuada a los re-
querimientos actuales fue incluida en el Diccionario Autoritario de Términos de Estándares
IEEE 100 (2007) [2]. Aquı́ se define calidad de energı́a como: el concepto de energizar y
aterrizar equipo electrónico en una forma que es deseable para la operación de ese equipo
y compatible con la premisa de sistema cableado y otros equipos conectados. Esta definición
se toma en cuenta para el desarrollo de lineamientos, normas o regulaciones a los proveedo-
res de energı́a eléctrica ası́ como para el usuario final. En México existe la norma L000045
de CFE [3] que regula y establece los rangos máximos y mı́nimos de distorsión, nivel, fre-
cuencia y armónicos en la red al suministrar el servicio de energı́a o consumirla. La Figura
1.1 muestra las principales afectaciones a la calidad de energı́a en porcentajes por frecuencia
de aparición.
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Figura 1.1: Principales afectaciones a la calidad de energı́a eléctrica [4].

Las principales afectaciones a la calidad de la energı́a eléctrica son el sag de voltaje, el
swell y los transitorios de voltaje. El sag de voltaje es una disminución sostenida del nivel
de voltaje con una duración desde 1

2 ciclo hasta 1 minuto y una variación de entre un 10% y
un 90%. El swell es un aumento sostenido del nivel de voltaje con la misma duración y una
variación máxima del 120%. Los spikes o transitorios de voltaje son variaciones de amplitud
en el voltaje o fenómenos oscilatorios de alta frecuencia. Para tratar de tomar acción contra
algunas de estas desviaciones en la calidad de energı́a se diseñan dispositivos electrónicos
que son capaces de suministrar energı́a a la carga de forma adecuada compensando estas
desviaciones. Estos dispositivos se denominan convertidores estáticos de potencia y son de
4 tipos de acuerdo al tipo de conversión que realizan: CA-CA (cicloconvertidores), CD-CA
(inversores), CD-CD (fuentes conmutadas), CA-CD (rectificadores).

1.2 Contaminación armónica y factor de potencia.

En la actualidad el uso de estos dispositivos electrónicos para diversos propósitos tiene
un alto impacto en la calidad de la energı́a eléctrica. La calidad de la energı́a eléctrica se ve
afectada principalmente en aplicaciones industriales por el uso de variadores de velocidad,
hornos de arco o convertidores basados en tiristores. La utilización de estos dispositivos
mejoran los procesos de producción pero a costo de demandar corrientes distorsionadas que
alteran la forma sinusoidal del voltaje en la lı́nea de alimentación afectando otros dispositivos
o cargas conectados a la misma. El efecto de esta distorsión produce mal funcionamiento en
las demás cargas como calentamiento en motores, baja eficiencia, desbalance de la red de
alimentación y contaminación armónica. La baja eficiencia se debe al efecto que tiene la
corriente alterna en los conductores eléctricos, donde a mayor frecuencia la resistencia del
conductor sufre un incremento y por lo tanto existe una mayor disipación de potencia (I2R).
La Figura 1.2 muestra la distorsión en la corriente provocada por la aparición de armónicos.
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Figura 1.2: Efecto de los armónicos en la distorsión de la corriente (Ip es el valor pico de la
fundamental y IRMS su valor eficaz).

El dispositivo electrónico más utilizado en aplicaciones de alta potencia es el rectificador.
Este es empleado en una amplia gama de aplicaciones como: fuentes de computadoras, TV,
cargadores y como etapa intermedia de conversión en sistemas de generación distribuida o
fuente de alimentación de cargas industriales. La Figura 1.3 ilustra los dos últimos casos.

Figura 1.3: Uso del rectificador en sistemas eléctricos de potencia.

Como puede observarse en la Figura 1.3 el rectificador recibe energı́a de la fuente y la
convierte a un nivel adecuado para la carga compensando las posibles variaciones de frecuen-
cia y amplitud en su fuente de alimentación como en el caso del sistema eléctrico inferior
debidas a la variación en la velocidad del motor. Lo anterior debe realizarlo con el mı́nimo de
distorsión armónica. El estándar IEEE 519 establece una serie de limitaciones en términos
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de distorsión armónica total (THD- Total Harmonic Distortion) para aplicaciones de gene-
ración o consumo de energı́a. La distorsión armónica total es la relación entre el contenido
armónico de la señal y la primera armónica o fundamental. La fórmula para calcular la THD
es dada por:

T HD =

2
√

∑
n
h=2 I2

h(RMS)

I1(RMS)
∗100% (1.1)

donde:
Ih = Magnitud de la armónica individual.
h = Orden del armónico.
I1 = Primera armónica o fundamental.
Las tablas siguientes muestran la THD permitida por el estándar IEEE 519 para aplica-

ciones de generación o consumo de energı́a. Estos estándares fueron adoptados por la norma
CFE L000045.

Impedancia Relativa Icc/IL (A) % THD
Icc/IL < 20 5

20≤ Icc/IL ≤ 50 8
50≤ Icc/IL ≤ 100 12

100≤ Icc/IL ≤ 1000 15
Icc/IL ≥ 1000 20

Tabla 1.1: Porcentaje admitido de THD para aplicaciones de consumo (IEEE Standard 519-
2014)

Tensión (kV ) % THD
Menor a 1 8
de 1 a 35 6.5

Mayor de 35 3

Tabla 1.2: Porcentaje admitido de THD para aplicaciones de generación (IEEE Standard
519-2014)

Ahora bien, debido a la complejidad de la operación de las cargas, éstas requieren un
suministro de energı́a a un nivel especı́fico con el mı́nimo de variación. Esto se logra adicio-
nando elementos de almacenamiento de energı́a como inductores para inducir un funciona-
miento elevador y filtros capacitivos para filtrar la salida y reducir la amplitud de oscilación.
La adición de estos elementos produce una desviación en la fase de la corriente de entrada
del rectificador con respecto al voltaje de alimentación. Esta desviación de fase se denomina
factor de potencia (F.P.) y es expresada mediante un ı́ndice numérico de entre 0 y 1. El valor
de 0 indica un desfasamiento de 90◦, el cual representa una reversión de energı́a hacia la
fuente de alimentación. El valor de 1 indica un desfasamiento de 0◦ y por lo tanto, toda la
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potencia es consumida en la carga y no existe regresión de energı́a a la fuente de alimenta-
ción. Las aplicaciones que consumen energı́a de la red eléctrica requieren mantener un factor
de potencia unitario para evitar el desperdicio de energı́a dado por la aparición de la poten-
cia reactiva. La Figura 1.4 muestra el denominado triángulo de potencias. El vector P indica
la potencia activa que es la energı́a convertida en trabajo por el convertidor y se mide en
Watts. El vector Q indica la potencia reactiva que consumen las cargas reactivas (inductores
y capacitores) y se mide en VAR´s (Volt-Ampere-Reactivo). El vector S indica la potencia
aparente o total y es el resultado de la suma vectorial de P y Q, su unidad de medida es el
VA (Volt-Ampere).

Figura 1.4: Factor de potencia. (a) Triángulo de potencias, (b) Efecto de cargas en el despla-
zamiento de fase.

Un bajo factor de potencia provoca que la demanda de corriente de la red se incremente
lo cual puede originar una sobrecarga en los cables e incrementar las pérdidas. Debido a esto
el rectificador además de compensar los cambios de la entrada debe mantener un factor de
potencia alto. Otra de las desventajas o problemas que acarrea un bajo factor de potencia
es que debido a regulaciones y normas comerciales, un factor de potencia por debajo de un
valor mı́nimo genera un cargo extra por parte del proveedor del servicio. En México la CFE
penaliza cuando el F.P. es menor al 90% y bonifica cuando es mayor al 90% de acuerdo a la
siguiente tabla.

Concepto Fórmula % Máximo aplicable

Bonificación 1
4 ∗ [1−

90
F.P. ]∗100 2.5

Penalización 3
5 ∗ [

90
F.P. −1]∗100 120

Tabla 1.3: Penalización y bonificación CFE
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Tomando en cuenta todo lo planteado anteriormente, el diseño y operación del rectifica-
dor debe cumplir con los siguientes puntos:

1. Baja distorsión armónica total.

2. Compensación del factor de potencia (> 90%).

3. Compensación de cambios en la entrada y carga de tipo depresión (sags) y variaciones
en el valor de la carga.

El cumplimiento de los puntos anteriores es logrado mediante el adecuado planteamiento,
diseño y aplicación de una ley o técnica de control.

1.3 Control de convertidores conmutados
Usando herramientas de control es posible llevar al rectificador al punto de operación

deseado (alcanzar un voltaje de salida especifico) cumpliendo los requerimientos básicos de
factor de potencia, THD y compensación a variaciones paramétricas. El método más común
de controlar este tipo de convertidores es mediante el diseño de una corriente de referencia a
través de un lazo control de voltaje. Uno de los controladores más frecuentemente utilizado
en aplicaciones de regulación de voltaje es el proporcional-integral (PI) por su sencillez de
sintonización y su versatilidad para ser utilizado en conjunto con técnicas de seguimiento de
la referencia deseada. La Figura 1.5 muestra el esquema básico de un controlador lineal de
un rectificador PWM [5]. Nótese que mediante el diseño de una referencia de corriente es
posible llevar el voltaje de salida al nivel deseado y el controlador PI compensa las variacio-
nes en su entrada para mantener el seguimiento de la referencia de voltaje. En el caso de la
Figura 1.5 se calcula la corriente de entrada IL y se le asocia una componente sinusoidal para
sincronización con la red eléctrica para generar una corriente de referencia. Esta corriente es
multiplicada por la señal de controlador PI para construir la señal qué será enviada al bloque
generador de señales SPWM (Las variables K1, K2 y K3 representan ganancias).

Figura 1.5: Estructura básica de control de un rectificador.
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El método anterior es muy efectivo, sin embargo, requiere la manipulación de señales
variantes en tiempo en el lazo de control con lo que ocurren desviaciones pequeñas en la
forma sinusoidal que da como resultado un incremento en la distorsión armónica. Una varia-
ción a este método es utilizar una descripción promediada del convertidor pero si se utiliza
una descripción promedio se presenta una pérdida de información (la descripción promedio
no permite estimar las pequeñas variaciones de rizo o transitorios en las señales debidos a
las conmutaciones de los interruptores) y; por lo tanto, la convergencia a cero del error no
es posible. El error entonces sólo es mantenido en un cierto rango debido a las perturba-
ciones presentes en las señales variantes en el tiempo. Una estrategia de control utilizada
para evitar lidiar con las señales variantes en tiempo es utilizar transformaciones para qui-
tar la dependencia del tiempo. La transformación anterior se realiza mediante la utilización
de una matriz de rotación que expresa cada señal como valores constantes en un marco de
referencia que rota a la frecuencia de la red eléctrica. En el caso de un sistema trifásico la
transformación es llamada transformación de Park [7] (o dq0) y en un sistema monofásico,
transformación dq [8]. Las Ecuaciones (1.2) y (1.3) muestran la matriz de transformación
para sistemas trifásicos y monofásicos, respectivamente.

Tdq0 =

√
2
3

 sen(θ) cos(θ− 2π

3 ) cos(θ− 2π

3 )

−sen(θ) −sen(θ− 2π

3 ) −sen(θ− 2π

3 )
1√
2

1√
2

1√
2

 (1.2)

Tdq =

(
sen(θ) −cos(θ)
cos(θ) sen(θ)

)
(1.3)

donde: θ = ωt siendo ω la frecuencia angular de la red eléctrica.

Una implementación del lazo de control utilizando este tipo de transformaciones es mos-
trado en la Figura 1.6 [6]. Debido a que en sistemas monofásicos sólo se tiene una coordena-
da es necesario construir otra coordenada que mantenga una cierta relación de ángulo con la
coordenada existente. Lo anterior se realiza desplazando 90◦ todas las señales variantes en
tiempo del rectificador. Las señales desplazadas son nombradas imaginarias y las originales,
reales (α,β∗); es decir, se crea un circuito imaginario al circuito real cuyas señales van 90 ◦

en retraso. La utilización de esta técnica aunque facilita el manejo y diseño del controlador
tiene la desventaja de que se requiere volver a transformar las señales de control al marco
real para aplicarlo al rectificador pero al hacerlo se presenta una pérdida de información de
la fase debido a la transformación a valores de CD. Observe adicionalmente qué el contro-
lador mostrado en la Figura 1.6 requiere la utilización de un controlador para cada variable
transformada (Id , Iq) ası́ como también una señal de referencia para cada una de ellas (I∗d , I∗q ).
Lo anterior hace que el diseño se vuelva complejo.
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Figura 1.6: Estructura básica de control de un rectificador en el marco DQ.

Los dos lazos de control presentados en las Figuras 1.5 y 1.6 han sido muy ampliamente
utilizados con resultados satisfactorios pero en lo general, la acción de control es realizada
mediante la implementación de una técnica de modulación en ancho de pulso (PWM-Pulse
Width Modulation) [12], [11], [13], [9]. La técnica de modulación en convertidores que
manejan señales de CA se denomina SPWM (Sinusoidal Pulse Width Modulation) y para
aplicarse al convertidor, la fase con respecto a las señales de entrada debe incluirse. Esto sig-
nifica que aunque se manejen modelos promedios o transformaciones que permitan manejar
al sistema como si fueran en CD, cuando se requiere controlar al convertidor es necesario que
la información de la fase (cruce por cero) sea recuperada. Las señales de conmutación usan-
do la técnica SPWM son calculadas mediante la comparación de 2 señales: una denominada
portadora (señal triangular o diente de sierra) y una moduladora (señal sinusoidal). La señal
moduladora equivale a la señal de referencia construida por medio del controlador, la cual
especifica la magnitud de la acción de control. La señal portadora especifica la frecuencia
de conmutación de los interruptores (IGBT´s, MOSFET´s) que conforman al rectificador. La
Figura 1.7 muestra las técnicas SPWM más frecuentemente utilizadas. En general la técnica
bipolar es utilizada en convertidores de dos interruptores (medio puente) y la unipolar en
convertidores de 4 interruptores (puente completo) en el caso de rectificadores monofásicos.
Las técnicas hı́bridas son modificaciones a la forma de onda de la señal moduladora con el
objetivo de reducir el contenido armónico.
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Figura 1.7: Técnicas de modulación SPWM. (a) Bipolar, (b) Unipolar, (c) Hı́brida 1 y (d)
Hı́brida 2.

Las desventajas que presentan estas técnicas es que requieren una perfecta sincronización
entre la señal portadora y moduladora para evitar distorsión en las señales a controlar y
en algunos casos dependiendo de la configuración del convertidor evitar una reversión de
energı́a hacia la fuente de alimentación. La sincronización de estas dos señales en general
es complicada y por lo tanto, se han planteado diversas técnicas que permiten diseñar una
señal de conmutación más adecuada utilizando el seguimiento de una referencia. Las técnicas
más comúnmente utilizadas que permiten lo anterior son: el control por modos deslizantes y
control de corriente por histéresis. A continuación se describe y se muestra gráficamente en
la Figura 1.8 el funcionamiento de estas dos técnicas de control.

Figura 1.8: Técnicas de control para generar la señal de conmutación. (a) Control por modos
deslizantes, (b) Control de corriente por histéresis.
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El control por modos deslizantes mostrado en la Figura 1.8(a) se diseña mediante el plan-
teamiento de una superficie de deslizamiento (en este caso la referencia a alcanzar) a la cual
se hacen converger las trayectorias del sistema (corriente). Cada vez que la trayectoria del
sistema alcanza la superficie se produce una acción de conmutación y es sostenida un cierto
intervalo de tiempo antes de volver a tomar otra acción de conmutación y converger nueva-
mente hacia la superficie. La utilización de esta técnica de control tiene la desventaja de que
requiere la aplicación de un retardo para evitar conmutaciones infinitas sobre la referencia.
Lo anterior se realiza manteniendo constante el error de convergencia, lo cual produce va-
riaciones en la frecuencia de conmutación conforme la referencia cambia en amplitud para
compensar las posibles variaciones que ocurren en la operación del rectificador. La técnica de
control de corriente por histéresis mostrada en la Figura 1.8(b) se realiza mediante el plantea-
miento de dos bandas que envuelven la referencia dentro de una región donde las trayectorias
del sistema evolucionan. La señal de conmutación toma un valor cada vez que la trayectoria
del sistema alcanza alguna de las bandas y su valor es mantenido hasta la trayectoria toca la
otra banda. El conjunto de valores que toma la señal de conmutación representa una señal
modulada en ancho de pulso (PWM). Esta señal es aplicada a los interruptores que confor-
man el convertidor en alguna secuencia definida para lograr alcanzar los requerimientos de
operación del convertidor. La desventaja que presenta esta técnica es que las trayectorias no
pueden ser mantenidas durante todo instante de tiempo dentro de la región y escapa produ-
ciendo un distorsión en la corriente. Esta distorsión se presenta cerca de los cruces por cero
debida a discontinuidades en la generación de la señal PWM en rectificadores o en el caso
de inversores por el establecimiento de tiempos muertos en las ramas de interruptores para
evitar cortocircuitos [10]. La distorsión ocurrida en la corriente tiene como consecuencia un
incremento en el contenido armónico y una distorsión en la salida (voltaje) del rectificador.

La ventaja que proveé el uso de alguna de estas dos técnicas es que permite el plantea-
miento y utilización de modelos conmutados con propósitos de diseño de control además
el planteamiento de modelos conmutados permite estimar con precisión cada posible cam-
bio o variación en los estados del convertidor, a diferencia del planteamiento de modelos
promedio. Lo anterior hace que el controlador actúe de forma más rápida y precisa a los
posibles cambios en los estados del convertidor regulando de forma adecuada su salida. Otra
de las ventajas de la utilización de un modelo conmutado es que posibilita definir rangos de
operación mediante el establecimiento de tiempos de residencia en cada subsistema que lo
forman para evitar condiciones indeseables de operación (operación en modo discontinuo de
corriente, rizos de voltaje o corriente muy grandes y transitorios de corriente o voltaje fuera
de los lı́mites fı́sicos de operación)

1.4 Problemática y Motivación

Aún cuando el control de rectificadores ha sido ampliamente estudiado, existen deficien-
cias en la ejecución de la acciones de control reportadas que pueden ser mejoradas, como
en el caso del diseño de la señal de conmutación. Como ya se mencionó anteriormente, las
técnicas de control por modos deslizantes y control de corriente por histéresis permiten me-
jorar en cierta medida el diseño de la señal de conmutación debido a que esta señal es creada
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a partir de condiciones dadas sobre la operación esperada del rectificador. El caso particular
del control de corriente por histéresis es ideal para ejecutar el control del rectificador siempre
y cuando sus limitaciones y deficiencias puedan resolverse. Como se mencionó anteriormen-
te, este tipo de técnica tiene la particularidad que presenta una distorsión de la corriente en
los cruces por cero [14]. La distorsión reportada se presenta durante un intervalo de tiempo
en el cual existe una conmutación sostenida no adecuada para hacer el seguimiento de la
referencia y después de ese intervalo el controlador opera de manera normal. En el caso par-
ticular del rectificador, la corriente escapa del régimen sinusoidal alrededor de la referencia
provocando un aumento del contenido armónico. La Figura 1.9 muestra cómo ocurre la dis-
torsión reportada utilizando el control de corriente por histéresis. Observe que esta distorsión
puede ser vista como una pérdida de estabilidad local que se presenta durante un intervalo
constante de tiempo definido como Td cuando ocurren los cruces por cero. Una vez superado
este intervalo de tiempo, el rectificador recupera su operación normal.

Figura 1.9: Distorsión presentada en el control de corriente por histéresis.

Dado que el rectificador es un convertidor que tiene como función principal alimentar a la
carga con un bus regulado de CD sensible a variaciones en su entrada, es importante analizar
a qué se debe la pérdida de estabilidad y establecer una estrategia adecuada de conmutación
para cumplir con los requerimientos básicos de operación (Bajo THD, compensación del
F.P., rechazo de perturbaciones o variaciones, etc.).

La principal motivación del presente trabajo de tesis es establecer una estrategia adecuada
de conmutación en los interruptores que forman el rectificador. De la motivación principal se
derivan otros aspectos importantes a desarrollar. Uno de ellos es analizar y establecer el rango
de operación del rectificador para el voltaje de salida y potencia adecuados a la carga. Otro
punto importante es establecer el modelo conmutado del rectificador para el diseño del lazo
de control, analizar la estabilidad del rectificador utilizando teorı́a de sistemas conmutados
y por último, verificar experimentalmente todo lo planteado teóricamente. Derivado de lo
descrito anteriormente, el presente trabajo de tesis tiene los siguientes objetivos:
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1.5 Objetivo de la tesis
Objetivo principal

Diseñar una ley de control hı́brida para corregir el factor de potencia, disminuir el con-
tenido armónico y regular el voltaje en un rectificador monofásico PWM interconectado a la
red eléctrica.

Objetivos particulares

• Establecer condiciones de controlabilidad o estabilizabilidad conmutada para estos
convertidores mediante teorı́a de sistemas conmutados.

• Proponer estrategias de conmutación en los dispositivos semiconductores para llevar
al convertidor al punto de operación deseado.

• Diseñar leyes de control de tipo hı́brido para aplicarlas a convertidores de tipo rectifi-
cador activo monofásico.

1.6 Contenido de la tesis
El contenido de la tesis está dividido como sigue. El Capı́tulo 2 contiene algunos co-

nocimientos previos necesarios para abordar la resolución de los objetivos planteados. Este
capı́tulo describe el planteamiento de modelos conmutados en convertidores, la descripción
del control de corriente por histéresis (orı́genes y utilización) y los criterios de estabilizabi-
lidad abordados en el análisis del rectificador. El Capı́tulo 3 muestra el análisis de operación
del rectificador, sus modos de operación, la derivación del modelo conmutado, el cálculo
de sus componentes (inductor, capacitor y carga) y se presentan simulaciones del modelo
conmutado a lazo abierto. El Capı́tulo 4 muestra el diseño y planteamiento de la lógica de
conmutación y el lazo de control a utilizar. Se presentan el análisis de las soluciones de cada
modo de operación, la utilización de sistemas conmutado integrador, criterios de estabiliza-
bilidad del rectificador, el diseño de la lógica de conmutación, el planteamiento de los lazos
de control de corriente y voltaje y, finalmente, simulaciones en lazo cerrado de lo plantea-
do teóricamente. El Capı́tulo 5 muestra el desarrollo experimental describiendo cada etapa
de operación y finalmente el Capı́tulo 6 muestra las conclusiones y contribuciones del pre-
sente trabajo de tesis. Los resultados obtenidos al final del presente trabajo de tesis son el
desarrollo de una ley de control de tipo hı́brida ya que se compone de una parte continua
(controlador PI) y de un controlador de tipo discreto (basado en eventos de conmutación)
denominado controlador conmutado de corriente. El controlador conmutado diseñado tiene
la ventaja de qué es susceptible de ser utilizado en conjunto con otros controladores conti-
nuos. Otra de las ventajas es que el diseño de la lógica de conmutación permite mejorar la
deficiencia observada en los cruces por cero, ya que la distorsión reportada en estos interva-
los puede ser minimizada utilizando secuencias de conmutación previamente diseñadas para
cada intervalo que conforman el periodo completo de operación del convertidor. Al final es
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posible observar qué el análisis del convertidor por medio de teorı́a de sistemas conmutados
y su modelado permite un mejor seguimiento de una señal de referencia inclusive en los
cruces por cero.
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Capı́tulo 2

Preliminares

En este capı́tulo se abordarán las nociones básicas que sustentan el trabajo de tesis. La
primera de ellas es la del modelado de convertidores. Aquı́ se hará hincapié y se enfocará en
las ventajas de usar modelos de tipo conmutado sobre el modelado promedio. Serán mos-
trados un par de ejemplos donde no es posible obtener con precisión el comportamiento del
sistema usando aproximaciones promedio y cómo el modelo conmutado sı́ lo permite.

La segunda sección trata sobre la definición, uso, importancia y planteamiento del control
de corriente por histéresis. Se empieza por mencionar los orı́genes de esta técnica de control
basada en el control bang-bang. Se dará el primer ejemplo reportado de uso de esta técnica
en control de convertidores y cómo fue adoptado el término histéresis dado por su similitud
a este comportamiento. Se mostrarán las limitantes y deficiencias en el uso de esta técnica
cuando los convertidores requieren interconexión a la red eléctrica. Las ventajas que presenta
la utilización de esta técnica (control de rizo, seguimiento preciso de la referencia, estabilidad
transitoria) también serán mostradas.

La última sección mostrará las definiciones y nociones básicas de estabilidad en sistemas
conmutados que serán utilizados durante el diseño del esquema de control propuesto.

2.1 Modelado de convertidores

El análisis de sistemas dinámicos se realiza mediante el planteamiento de modelos ma-
temáticos que den un indicio muy aproximado del comportamiento real del sistema. El plan-
teamiento de un modelo matemático permite determinar el rango y región de operación del
sistema a estudiar, respuesta transitoria a condiciones iniciales y establecer los parámetros
a controlar para llevar el sistema a la región o punto deseado. El caso particular de análisis
de sistemas electrónicos de potencia requiere que el planteamiento del modelo matemático
muestre con precisión las variaciones en el sistema debidas a la operación conmutada de
dispositivos (interruptores).

2.1.1 Modelo Promedio

Una técnica de modelado muy aceptada en el análisis y control de convertidores es el
modelo promediado, la cual fue reportada por primera vez en [15]. El modelo promediado
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permite determinar la respuesta transitoria y regulación en estado estacionario del converti-
dor para diseñar la acción de control de forma sencilla. La variable a controlar para llevar el
convertidor al punto de operación deseado es el patrón de conmutación de los interruptores
dado por el ciclo de trabajo U . El ciclo de trabajo U está definido como:

U =
tON

T
= 0≤U ≤ 1 (2.1)

donde:

tON = Tiempo que algún interruptor está activo.
T = 1

fs
= Periodo de conmutación ( fs= frecuencia de conmutación)

La técnica utilizada para obtener el modelo promediado de algún convertidor se basa
en una descripción del espacio de estados y en definir las condiciones de operación de los
interruptores que forman el convertidor (u = 1→ON,u = 0→OFF). Mediante las leyes de
voltajes y corrientes de Kirchhoff se expresan las ecuaciones diferenciales del sistema para
cada valor de u. Las ecuaciones anteriores son reescritas mediante la cantidad promediada de
los estados y de u por medio de la Ecuación (2.2) para obtener una descripción promediada
del sistema dependiente del valor numérico del ciclo de trabajo.

x̄ =
1
T

∫ ti+T

ti
x(τ) ·dτ (2.2)

donde:

T = Valor fijo que representa el periodo de la función x(τ)
ti =Tiempo donde inicia el proceso de promediado.

Observe que el valor de T es igual al inverso de la frecuencia de conmutación y ti coincide
con el inicio del periodo de conmutación.

Nótese que realizando el anterior proceso de promediado, el ciclo de trabajo U toma
un valor constante debido a que ya no depende del tiempo. El modelo promediado ha sido
ampliamente utilizado en aplicaciones de CD con resultados satisfactorios [16], [17], [18] y
[19] pero presenta las siguientes desventajas.

• No da indicio del rizado de las variables.

• Se vuelve complejo realizarlo ante operaciones simultáneas de múltiples interruptores
o que existen retrasos inducidos en su operación.

• La utilización en aplicaciones de CA requiere transformación a marco de referencia
[20], [21], y [22].

Debido a la caracterı́stica de los convertidores de poder expresarse como sistemas de
estructura variable, en algunas aplicaciones la utilización de modelos promedios es insufi-
ciente para analizar su operación. Un ejemplo claro de ello es en aquellas aplicaciones que
pueden presentar comportamiento discontinuo, un valor alto de rizado u operar a un ciclo de
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trabajo no constante. Un comportamiento discontinuo ocurre cuando alguna de las variables
tiende a cero durante un cierto intervalo de tiempo y el caso de un ciclo de trabajo no cons-
tante se presenta en aplicaciones de CA (rectificadores, inversores). La Figura 2.1 muestra
gráficamente un ejemplo de estos comportamientos.

Figura 2.1: Comportamientos que no pueden ser estimados por una aproximación prome-
diada del sistema. (a) Ciclo de trabajo no constante, (b) Comportamiento discontinuo de
corriente.

Como puede observarse en la Figura 2.1(a), la aplicación particular de inversores o rec-
tificadores requieren generar un patrón de conmutación similar a una onda sinusoidal para
operar. Este patrón de conmutación se realiza mediante un ciclo de trabajo U que no es cons-
tante y por lo tanto el proceso de promediado requiere consideraciones adicionales (trans-
formaciones). Estás consideraciones adicionales producen pérdida de información de fase y
amplitud de rizo que deben considerarse externamente al controlador para la aplicación de
la acción de control. El caso de la Figura 2.1(b) muestra cómo a dos casos distintos de rizo
y discontinuidad de corriente el promedio puede ser el mismo. El promedio en este caso no
provee la información necesaria para diseñar la acción de control en forma adecuada. Debido
a esto, el modelo que debe plantearse debe tomar en cuenta los efectos de la conmutación de
los interruptores en las variables de control. Este tipo de modelo es definido como modelo
conmutado.

2.1.2 Modelo Conmutado
El modelo conmutado se utiliza cuando se requiere información más precisa de lo que

ocurre en el convertidor ante los efectos de conmutación de los dispositivos que lo forman.
Dado lo anterior, un modelo conmutado entonces puede ser utilizado cuando la operación
del convertidor requiere controlar el rizo, hacer seguimiento de trayectorias discontinuas y
manejar ciclos de trabajo variantes como parámetros de diseño. El modelo conmutado se
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basa en establecer regiones de operación para cada evento de conmutación dado por los in-
terruptores; es decir, se establecen tiempos de permanencia o residencia cada vez que existe
un evento de conmutación y en qué secuencia (ley de conmutación) deben operar los inte-
rruptores. El tiempo de residencia y la secuencia de conmutación se establecen de acuerdo
al comportamiento deseado en el convertidor (alcanzar una región, almacenar o entregar
energı́a, retardos de operación, forma de onda, etc.). Como primer paso para la determina-
ción del modelo conmutado del rectificador se procede a la definición de términos utilizados
en la descripción de sistemas conmutados.

Modelo conmutado de un convertidor

Los sistemas conmutados están compuestos por una familia de subsistemas o modos y
cualquiera de las siguientes: ley de conmutación, criterio de conmutación, secuencia de con-
mutación o señal de conmutación para determinar el modo activo. Generalmente la ley de
conmutación está dada por una función constante por pedazos que puede ser dependiente del
tiempo y/o del estado; es decir, la acción de cambio a cada modo puede ser definido a inter-
valos de tiempo o cuando el modo activo alcanza algún valor definido en el estado. El criterio
de conmutación es aquella descripción que no necesariamente está dada por ecuaciones sino
por reglas o algoritmos. La secuencia y la señal de conmutación dependen únicamente del
tiempo. La señal de conmutación es una función constante por pedazos dependiente del tiem-
po y la secuencia de conmutación es el conjunto de pares que describen los modos activos a
lo largo del tiempo. p.ej. (t j, i j), (t j+1, i j+1)... donde i ∈ 1,2, ...

Tomando en cuenta lo descrito anteriormente, considere la siguiente descripción de sis-
temas conmutados invariantes en tiempo, dada por:

• Una familia de subsistemas o modos descritos a partir de funciones vectoriales conti-
nuas en Rn, fi(x).

ẋ = fi(x) i ∈ I (2.3)

Donde I es un conjunto indizado, por ejemplo, I = {1, ...,M} y fi : Rn→ Rn

• Una ley de conmutación S que determina qué subsistema está activo en cada instante
de tiempo se representa por medio de una función escalar de la forma:

S : Rn× [0,∞)→ I

Observe que en el caso anterior la ley de conmutación determina de manera única el
evento que cambia entre cada subsistema pero en lo general el evento de conmutación puede
ser activado de diversas maneras que pueden no estar especificados en la ley de conmutación.
A continuación se exponen los diversos eventos de conmutación que pueden presentarse en
los sistemas conmutados.

Los eventos de conmutación de los sistemas conmutados se pueden clasificar en:

• Dependiente del estado vs. dependiente del tiempo.

• Autónomo (no controlable) vs. controlable.
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Conmutación dependiente del estado.
En este caso, la conmutación se realiza cuando las trayectorias alcanzan una superficie

conocida como superficie de conmutación. Las superficies de conmutación dividen al espacio
de estado en una cantidad finita o infinita de regiones de operación a las cuales se asocia un
sólo subsistema o modo (vea Figura 2.2). Siempre que la trayectoria del sistema pasa por una
superficie de conmutación, el estado continuo cambia instantáneamente a un nuevo valor,
especificado por un mapa de restablecimiento. En el caso más simple, se trata de un mapa
cuyo dominio es la unión de las superficies de conmutación y cuyo rango es todo el espacio
de estado, excluyendo las superficies de conmutación. El salto instantáneo de una región
a otra es referido comúnmente como efecto impulsivo y el tiempo que la trayectoria del
sistema evoluciona en una determinada región es llamado tiempo de residencia. En resumen,
el sistema es especificado por:

• La familia de superficies de conmutación y las regiones de operación resultantes.

• La familia de subsistemas continuos en el tiempo, uno para cada region de operación.

• El mapa de restablecimiento.

Figura 2.2: Conmutación dependiente del estado.

Conmutación dependiente del tiempo.
Considere una familia de funciones dadas por { fi : Rn→ Rn : i∈ I} donde I es algún con-

junto de ı́ndices, por ejemplo, I = {1, ...,M}. Lo anterior da lugar a una familia de sistemas
descritos por las representaciones de estados:

ẋ = fi(x) i ∈ I (2.4)

Las funciones fi son regulares. El caso más sencillo es cuando se tiene una familia de
sistemas lineales del tipo:

fi = Ai(x) Ai ∈ Rnxn, i ∈ I (2.5)

y la cardinalidad del conjunto de ı́ndices es finito.
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Para definir un sistema conmutado generado por la familia anterior, se necesita el con-
cepto de señal de conmutación. Se trata de una función constante a pedazos σ : [0,∞)→ I .
Tal función tiene un número finito de discontinuidades (a las que se llaman tiempos de con-
mutación) en cada intervalo de tiempo limitado y tiene un valor constante entre dos tiempos
consecutivos de conmutación. El papel de σ es especificar cada instante del tiempo t.

Un ejemplo de cada señal de conmutación para el caso, I = 1,2,3, es descrito en la Figura
2.3. En la Figura 2.3, el tiempo de residencia en cada modo es considerado igual durante
el periodo completo de operación pero en la práctica esto no se cumple necesariamente.
Observe adicionalmente que la señal de conmutación presenta un patrón que se repite y
establece en cada repetición un ciclo completo de operación.

Figura 2.3: Conmutación dependiente del tiempo.

Dado lo anterior, un sistema con conmutación dependiente del tiempo, puede ser descrito
por la siguiente ecuación:

ẋ(t) = fσ(t)x(t) (2.6)

Un caso particular es un sistema conmutado lineal:

ẋ(t) = Aσ(t)x(t) (2.7)

que se presenta cuando todos los subsistemas individuales son lineales. A menudo para
simplificar la notación se omiten los argumentos del tiempo y se escribe

ẋ = fσx (2.8)
ẋ = Aσx (2.9)

respectivamente.
Conmutación autónoma y controlada La conmutación autónoma se refiere a una situa-

ción en la que no se tiene control directo sobre el mecanismo de cambio que desencadenan
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los eventos discretos. Esta categorı́a incluye sistemas conmutados dependientes del estado
en el que la ubicación de las superficies de conmutación son predeterminadas, ası́ como los
sistemas conmutados dependientes del tiempo en los que la regla que define la conmutación
es desconocida (o fue ignorada en la etapa del modelado). Por ejemplo, cambios bruscos en
la dinámica del sistema pueden ser causados por factores imprevisibles o fallas de los com-
ponentes. En contraste con lo anterior, en muchas situaciones la conmutación es impuesta
por el diseñador a manera de lograr un comportamiento deseado en el sistema. En este caso,
se tiene un control directo sobre el mecanismo de conmutación (el cual puede ser dependien-
te del tiempo o del estado) y puede ajustarse conforme el sistema evoluciona.

No es fácil establecer una distinción adecuada entre la conmutación controlada y la
autónoma, o entre conmutación dependiente del estado y conmutación dependiente del tiem-
po. En un sistema dado, estos diferentes tipos de conmutación pueden coexistir. Por ejemplo,
si el proceso estudiado es propenso a influencias impredecibles del entorno o falla de algún
componente (conmutación autónoma), entonces puede ser necesario considerar mecanismos
lógicos para detectar tales eventos (conmutación dependiente del estado) y proveer acciones
de corrección (conmutación controlada).

Durante el desarrollo del presente trabajo de tesis se considera el planteamiento de una
conmutación controlada del sistema mediante el diseño de una ley de conmutación (ya sea
del tiempo o del estado). La obtención del modelo conmutado en el caso de un converti-
dor se realiza identificando los posibles modos de operación dados por todas las posibles
configuraciones circuitales y ası́ obtener una descripción lineal por pedazos de la siguiente
forma:

ẋ(t) = Aix+Bi (2.10)

Donde Ai son las matrices de estado, Bi son las matrices de entrada, x es el vector de es-
tado y el término i = {1,2, ...,N} indica cada posible configuración de las matrices de estado
y entrada.

Una vez obtenida la descripción lineal por pedazos se procede a reescribir mediante una
función cada posible configuración en una sola descripción en espacio de estado. Esta fun-
ción como se especificó anteriormente se denomina señal de conmutación y es cambiada
mediante ciertas reglas especificadas en la ley de conmutación S para controlar el converti-
dor.

Dado lo anterior, el modelo conmutado de un convertidor tiene la estructura de la Ecua-
ción (2.11) en espacio de estado.

ẋ(t) = Aσx(t)+Bσ, x(0) = x0 (2.11)

Definida para toda t≥ 0, donde:
x(t) ∈Rn es el vector de estados.
x0 es la condición inicial.
σ ∈R→{1, ...,N} es el ı́ndice que indica cual matriz A está presente.
Aσ ∈ {A1, ...,AN} son las matrices de estado.
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Bσ ∈ {B1, ...,BN} es el vector de traslación para la acción del voltaje de entrada.
N es el número total de subsistemas.

Como puede observarse en la Ecuación (2.11), la función de conmutación determina que
subsistema está activo por medio de una función escalar y estableciendo ciertas reglas en la
ley de conmutación S. La ley de conmutación define cómo se detona el evento de conmuta-
ción que cambia de subsistema activo especificando si la acción de conmutación depende del
tiempo o del estado; es decir, el control del convertidor se logra por medio del seguimiento
de alguna trayectoria de referencia deseada mediante el cambio de subsistema activo (cam-
bio en la función de conmutación) cada vez que el estado a controlar alcanza cierto valor del
estado o en el tiempo y conmuta al siguiente subsistema definido por la ley de conmutación.

A continuación se expone un ejemplo de la derivación del modelo conmutado de un
convertidor, ası́ como también, el diseño de leyes dependientes del tiempo y del estado para
controlarlo.

2.1.3 Ejemplo: Convertidor Boost (elevador) convencional

El convertidor al que se obtiene su modelo conmutado se muestra en la Figura 2.4, el
cual constituye un convertidor CD-CD elevador o Boost. En la Figura 2.4, adicionalmente,
se muestran los posibles modos de operación del convertidor dados por el estado abierto o
cerrado (ON−OFF) del interruptor.

Figura 2.4: Estructura del convertidor elevador convencional y sus posibles configuracio-
nes. (a) Configuración al activarse el interruptor (ON), (b) Configuración al desactivarse el
interruptor (OFF).
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Dadas las posibles configuraciones provocadas por la conmutación del interruptor se
procede a establecer las ecuaciones que gobiernan el convertidor utilizando las leyes de co-
rrientes y voltajes de Kirchhoff. Las variables de estado elegidas son la corriente de entrada
iin y el voltaje de salida vc debido a los elementos dinámicos que constituyen el circuito (una
inductancia y una capacitancia).

Haciendo el cambio de variable iin = x1,vc = x2 la dinámica del convertidor cuando el
interruptor está cerrado (en conducción) se describe mediante las siguientes ecuaciones en
espacio de estado:

d
dt

[
x1
x2

]
=

[
− RL

L 0
0 − 1

CR

][
x1
x2

]
+

[ 1
L
0

]
E (2.12)

Por otro lado, el sistema de ecuaciones para el convertidor cuando el interruptor está abier-
to (no conducción) es el siguiente:

d
dt

[
x1
x2

]
=

[
− RL

L − 1
L

1
C − 1

CR

][
x1
x2

]
+

[ 1
L
0

]
E (2.13)

Observe que las estructuras de las los sistemas de ecuaciones 2.12 y 2.13 son muy simi-
lares entre si y solo difieren en un termino de corriente y en uno de voltaje. Si se utiliza un
valor de 0 que multiplique a los términos 1

C y − 1
L de la ecuación 2.13 es posible obtener la

ecuación 2.12. Dado lo anterior es posible establecer una estructura genérica que mediante
una función que cambie entre 0 y 1 obtener cada ecuación. Mediante el uso de esta función
se reescriben las Ecuaciones (2.12) y (2.13) en una sola descripción, la cual se muestra a
continuación.

d
dt

[
x1
x2

]
=

[
− RL

L −σ

L
σ

C − 1
CR

][
x1
x2

]
+

[ 1
L
0

]
E (2.14)

donde:

σ ∈ {1,0}
El sistema de ecuaciones (2.14) representa el modelo conmutado del convertidor boost

convencional.
Como se mencionó anteriormente, el diseño de la ley de conmutación que varı́e el valor

de σ puede realizarse mediante el planteamiento de una conmutación dependiente del tiempo
y/o del estado. La Figura 2.5 ejemplifica cómo es realizada cada ley de conmutación. El eje
vertical representa amperes y el eje horizontal es el tiempo.
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Figura 2.5: Diferentes leyes de conmutación. (a) Ley dependiente del estado, (b) Ley depen-
diente del tiempo, (c) Ley dependiente del tiempo y del estado.

Como puede observarse, en la ley dependiente del estado de la Figura 2.5(a), existen dos
superficies de conmutación definidas por el valor máximo y mı́nimo que se desea tenga el
transitorio de la corriente. La magnitud de las bandas es calculada de acuerdo a la relación de
potencia de entrada y salida para determinar qué corriente se presentara al valor del voltaje
deseado de salida. El tamaño de separación de las bandas define el máximo rizo de corriente
permitido. Observe que en el caso de una ley de conmutación dependiente del estado, cada
vez que la trayectoria de corriente alcance el valor máximo (banda superior) ocurre un cam-
bio de conmutación que se mantiene hasta alcanzar el valor mı́nimo (banda inferior). Cuando
la trayectoria alcanza el valor mı́nimo de la corriente ocurre la siguiente conmutación que
cambia la trayectoria de la corriente para alcanzar el valor máximo. Este proceso es cı́cli-
co y está definido en la secuencia de conmutación. La desventaja de esta técnica es que la
frecuencia de conmutación es variable debido al cambio en los transitorios de la corriente
provocados por las variaciones paramétricas del convertidor. En la figura por mero propósito
ilustrativo se muestra como podrı́a ser llevado a cabo el seguimiento de una pendiente. Esto
no ocurre en el ejemplo mostrado pero es posible que el convertidor sea utilizado como etapa
posterior a un rectificador y de esta manera ser posible que la corriente siga una pendiente
dada por una señal sinusoidal rectificada [23].

El caso de la conmutación dependiente del tiempo se muestra en la Figura 2.5(b). En
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este caso la conmutación se realiza especificando tiempos de operación para cada subsiste-
ma. Este caso particular requiere un cálculo preciso de cada intervalo de tiempo para hacer
converger la trayectoria de la corriente a la referencia. Esta ley tiene la desventaja de que
requiere un cambio en el tiempo de activación cuando ocurren variaciones paramétricas (por
ejemplo en la carga) en el convertidor, por lo que es necesario observar a cada instante de
tiempo las variables del convertidor (diseñar un observador o muestrear a frecuencia fija).

El último caso es la conmutación dependiente del tiempo y del estado (Figura 2.5(c)).
En este caso la conmutación se realiza cada vez que la trayectoria alcanza la superficie de
conmutación y cuando pasa un cierto tiempo. Lo anterior es muy utilizado en el control por
modos deslizantes donde para evitar conmutaciones a alta frecuencia se especifica un tiempo
de residencia una vez la trayectoria alcanza la superficie de conmutación. Otra forma de
utilizar esta ley es para especificar una acción de conmutación a un periodo constante como
se muestra en la figura. ( En [24] se muestra una ley de conmutación dependiente del estado
y del tiempo pero aplicada a un convertidor Buck para mayor comprensión.)

Como ha podido observarse en el ejemplo descrito, el planteamiento de un modelo con-
mutado para propósitos de control es una importante herramienta porque permite considera-
ciones de dinámicas reales presentes en el convertidor. Debido a lo anterior, la ejecución de
la acción de control es mucho más precisa para realizar seguimiento de trayectorias (refe-
rencias) a todo intervalo de tiempo. El planteamiento de leyes de conmutación en conjunto
con el modelado conmutado ha sido ampliamente estudiado y reportado en el control de
convertidores mediante su expresión en técnicas de control. Algunas de estas técnicas son
nombradas: control de corriente por histéresis, control por modos deslizantes, control hı́bri-
do, estrategia de proyección mı́nima, etcétera ([24], [25], [26], [27], [28], [29], [30], [31],
[32], [33] y [34]). Para propósitos de esta tesis el control de corriente por histéresis requie-
re atención especial ya que es la aplicación de una ley dependiente del estado que permite
controlar el rizo de corriente y mantener la operación del rectificador en una región bien
delimitada. El método de control de corriente por histéresis fue desarrollado para lograr los
requerimientos de energı́a de

El método de control de corriente por histéresis fue desarrollado para satisfacer los requi-
sitos de alimentación de los elementos de carga con una rápida respuesta transitoria. Debido
a que lleva a cabo el control mediante la detección del transitorio de corriente, también se
hace referencia a este método como un método de control de rizo. El método supervisa direc-
tamente la corriente de entrada por medio de un comparador. Si se detecta que la corriente de
entrada ha excedido o ha caı́do por debajo de un nivel de umbral establecido, el comparador
activa o desactiva (enciende o apaga) directamente el interruptor (o interruptores según sea el
el funcionamiento del convertidor). Los dos esquemas de control están disponibles: detectar
una corriente por debajo del nivel de umbral con un tiempo de encendido fijo en el tiempo,
y detectar por encima del umbral con un tiempo de apagado fijo.
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2.2 Control de corriente por histéresis

2.2.1 Control On-Off

El control Bang-Bang o también llamado ON-OFF, es un controlador retroalimentado
que conmuta abruptamente entre dos estados. Esta conmutación produce efectos indeseados
en problemas de seguimiento debido a que, al converger a la trayectoria deseada, conmuta
entre sus dos estados de forma infinita. Es debido a este comportamiento que su uso requiere
el establecimiento de un retraso o tiempo muerto en el cambio entre sus estados. Este retraso
puede ser visto como el planteamiento de una banda de histéresis alrededor de la trayecto-
ria deseada para establecer un transitorio de tiempo entre los estados del controlador. Este
método permite asegurar el confinamiento de las trayectorias de la variable a controlar den-
tro de una región de operación bien delimitada (frecuencia de operación, magnitud mı́nima y
máxima). Lo anterior ha sido ampliamente utilizado en control de convertidores de CD-CD
donde por medio del control de los transitorios presentes en la corriente, se puede diseñar la
señal de conmutación adecuada para llevar el convertidor al punto de operación deseado. La
variable a controlar en este tipo de control es la corriente debido a que presenta la respuesta
transitoria más rápida que el voltaje ante cambios de conmutación. La Figura 2.6 muestra el
diagrama básico del control de corriente por histéresis de un convertidor conmutado CD-CD
[35].

Figura 2.6: Algoritmo básico de control de corriente por histéresis en un convertidor CD-CD
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Al realizar este tipo de control se induce a que el convertidor opere dentro de una región
alrededor del punto de referencia a alcanzar. Esto establece un ciclo lı́mite de frecuencia de
conmutación dado por los valores máximo y mı́nimo permitidos de la amplitud de la co-
rriente. Lo anterior permite establecer un control sobre el rizo de corriente, ası́ como una
frecuencia de conmutación lı́mite en los dispositivos de conmutación. La ejecución de este
tipo de control ha sido extendida a aplicaciones donde la banda de histéresis requiere ser
planteada de forma variante en el tiempo como en el caso de los rectificadores. En este caso
el transitorio de la corriente dentro de las envolventes se ve afectado por la evolución de la
fuente de entrada en el tiempo debido a su naturaleza sinusoidal y a la conexión de elemen-
tos inductores (desplazamiento de fase) para regular el voltaje a la salida como en el caso de
convertidores CD-CD. Lo anterior provoca un escape de la corriente del régimen sinusoidal
establecido por las envolventes y por consiguiente, lo que se ha reportado como una pérdida
de estabilidad en esos instantes de tiempo. Como ya se mostró anteriormente en la Figura
1.9 esto ocurre en los cruces por cero y tiende a mantenerse un cierto intervalo de tiempo
antes de volver a converger a la región dada por las envolventes. Diversas estrategias de con-
trol han sido reportadas que intentan superar esta deficiencia utilizando el planteamiento de
bandas adicionales [30] o alterando la forma de las envolventes [36]. Una de las principales
ventajas del uso del control de corriente por histéresis es que permite la utilización de una
descripción lineal por pedazos del convertidor ası́ como el aprovechamiento de herramientas
de análisis para diseñar la acción de control de forma más precisa. Debido al comportamiento
conmutado de la corriente en este tipo de convertidores es posible diseñar una ley de control
conmutada que tome acción a cada instante de tiempo con propósitos de regulación y recha-
zo de perturbaciones de entrada, salida o paramétricas. En el caso particular de aplicación,
una ley de control conmutada permite el seguimiento de la trayectoria deseada con motivos
de sincronización con la red eléctrica y minimizar la distorsión en la evolución transitoria
de corriente. Otra de las ventajas es que permite el manejo de señales variantes en tiempo
(tal cual se presentan en el circuito real) y no requiere transformaciones adicionales para el
diseño de la trayectoria de referencia.

Cómo se ha mencionado anteriormente, la utilización de una descripción conmutada del
convertidor provee diversas ventajas pero aún no se ha tocado el tema de cómo es posible
demostrar que el convertidor visto como un sistema conmutado es estable. A continuación
se describen diversas herramientas que pueden ser utilizadas para este propósito.

2.3 Estabilidad de sistemas conmutados

La naturaleza conmutada de operación de estos convertidores no permiten o complican
la utilización de las nociones de estabilidad tradicional. Lo anterior se debe a que la señal de
conmutación puede provocar inestabilidad en el sistema conmutado a pesar de que los puntos
de equilibrio de cada subsistema sean estables (Figuras 2.7(a) y 2.7(b)). Por ejemplo, la
Figura 2.7(c) muestra cómo la elección de la señal de conmutación en un sistema conmutado
en R2 con dos subsistemas asintóticamente estables puede derivar en un comportamiento
inestable (La señal de conmutación en el caso de la figura esta implı́cita y es dependiente del
tiempo. Para propósitos ilustrativos solo se muestra el instante de cambio de un subsistema
a otro derivado del cambio en la señal de conmutación.). Debido a lo anterior, condiciones
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adicionales deben de ser consideradas para asegurar la estabilidad del origen en el sistema
conmutado en algún sentido.

Figura 2.7: El sistema conmutado puede ser inestable aunque todos los subsistemas sean
estables.

Lyberzon en [37], plantea condiciones suficientes para que un sistema conmutado cuyos
subsistemas comparten el mismo equilibrio, sea asintóticamente estable cuando se usa una
señal de conmutación arbitraria, es decir, no se busca modificar la conmutación sino las
propiedades de estabilidad de los subsistemas, además se mostró que si existe una función de
Lyapunov común para todos los subsistemas, entonces el sistema podrá ser asintóticamente
estable independientemente de la conmutación. Este resultado de estabilidad se le conoce
como estabilidad para conmutación arbitraria, es decir, para cualquier ley de conmutación.

A pesar del anterior resultado, no siempre es posible encontrar una función de Lyapu-
nov conmún para todos los subsistemas por lo que se estableció en [38] que la existencia
de múltiples funciones de Lyapunov se requieren para garantizar la estabilidad asintótica del
sistema conmutado; en este caso las propiedades de estabilidad del sistema conmutado de-
penden de la señal de conmutación además de que existe la restricción de que los valores
de las funciones de Lyapunov deben coincidir con el instante de conmutación para garanti-
zar la estabilidad asintótica (véase Figura 2.8(a)). Sin embargo, las funciones de Lyapunov
generalmente no coinciden con el instante de conmutación por lo que se demostró que si la
secuencia de valores iniciales en las funciones de Lyapunov en los instantes de conmutación
son decrecientes se podrá demostrar la estabilidad asintótica del sistema conmutado [37]
(véase Figura 2.8(b)).
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Figura 2.8: Múltiples funciones de Lyapunov que garantizan la estabilidad asintótica del
sistema conmutado.

Aun cuando la herramienta de múltiples funciones de Lyapunov puede ser útil en algunas
aplicaciones, implica que existe una secuencia de conmutación que garantizarı́a la estabilidad
del sistema y el encontrar esta secuencia no queda claro. Además requiere que exista una
función de Lyapunov para cada modo, lo que supondrı́a que los modos sólo pueden ser
estables: éste no es el caso de la mayorı́a de los convertidores. En la literatura [40], [41],
[42], [43], [44], [45], [46] se han presentado diversos resultados enfocados en la estabilidad
de sistemas conmutados pero se enfocan en sistemas conmutados estables y en encontrar una
entrada de control para garantizar la existencia de funciones de Lyapunov.

Adicionalmente, los resultados anteriores requieren que todos los subsistemas tengan un
punto de equilibrio en común además de requerir la existencia de una función de Lyapunov
para cada etapa. Sin embargo, existen muchos sistemas conmutados que están formados por
uno o más subsistemas inestables y por lo tanto, los resultados anteriores no pueden aplicarse.

Los resultados reportados en [40] y [41] tratan con nociones de estabilidad donde siste-
mas que no tienen puntos de equilibrio o son de tipo múltiple pueden exhibir un compor-
tamiento estable en algún punto de operación bajo una ley de conmutación apropiada, es
decir, la ley de conmutación hace converger y mantener las trayectorias del sistema dentro
de una vecindad alrededor del origen. El idea de llevar las trayectorias del sistema dentro de
un lı́mite dado es bastante útil en la práctica. Por ejemplo, en sistemas de control donde se
requiere mantener una variable dentro de ciertos lı́mites (como en el control de temperatura),
en lugar de estabilizar el sistema asintóticamente a un punto de ajuste. Este concepto se ha
denominado estabilidad práctica [39] y a continuación se utiliza su adaptación a sistemas
conmutados bajo la definición formal de estabilizabilidad práctica de sistemas conmutados
[40], [41]. Estas nociones se presentan a continuación.

Definición 1 [40], [41] Dado ε>0, se dice que el sistema conmutado ẋ = fi(x) es ε-
prácticamente estable alrededor del origen bajo una ley de conmutación S, si existe δ =
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δ(ε)>0 tal que

|| x(0) ||≤ δ⇒|| x(t) ||≤ ε ∀t ≥ 0 con δ < ε (2.15)

Figura 2.9: Estabilidad ε -práctica de un sistema conmutado.

Como puede observarse por la Definición 1, la noción de estabilidad ε-práctica no presu-
pone que el origen es un punto de equilibrio.

Observación 1. Note que la Definición 1 requiere que las condiciones de acotamiento
se satisfagan para todo t > 0, dada la continuidad de las trayectorias del sistema conmutado
ello implica qué δ≤ ε

Definición 2 [40] Dado ε>0, se dice que el sistema conmutado ẋ = fi(x) es ε-práctica
asintóticamente estable alrededor del origen bajo una ley de conmutación S, si

(i) es ε-prácticamente estable

(ii) el origen es ε atractivo, esto es, si existe η = η(ε)≥ δ tal que

|| x(0) ||≤ η⇒∃T = T (ε)≥ 0 :|| x(t) ||≤ ε ∀t ≥ T (2.16)

Cuando la Condición 2.16 se satisface para todo x(0) ∈ ℜn, el origen es globalmente
ε-atractivo, en este caso el sistema conmutado se dice es ε-práctica global asintóticamente
estable alrededor del origen bajo una ley de conmutación S.

Observación 2Note que en la noción de estabilidad asintótica, las trayectorias tienden
asintóticamente al origen, mientras que en la estabilidad ε-práctica asintótica, las trayectorias
son atraı́das a una vecindad de tamaño ε alrededor del origen.
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Figura 2.10: Estabilidad ε -práctica asintótica de un sistema conmutado.

Definición 3 [40], [41] El sistema conmutado ẋ = fi(x) se dice que es

1. ε-prácticamente estabilizable si para todo ε>0 existe una ley de conmutación S tal
que el sistema es ε-prácticamente estable alrededor del origen bajo S.

2. ε-práctica asintóticamente estabilizable si existe una ley de conmutación S(ε) tal
que el sistema es ε-práctica asintóticamente estable alrededor del origen bajo S.

3. ε-práctica global asintóticamente estabilizable si existe una ley de conmutación S(ε)
tal que el sistema es ε-práctica global asintóticamente estable alrededor del origen bajo
S.

Tomando en cuenta las nociones anteriores, es posible adaptarlas al problema de control
de corriente por histéresis en convertidores conmutados. Como se aprecia en la Figura 2.11,
el diseño de una ley de conmutación puede permitir el establecimiento de condiciones de es-
tabilizabilidad ε-práctica en alguno de los sentidos previamente descritos para el convertidor
estudiado. La realización de lo anterior es posible utilizando la aproximación de la evolución
transitoria de la corriente dentro de una bola de radio ε cuyo centro es el origen (B(0,ε)) a
sistemas tipo integrador. La descripción y aproximación a este tipo de sistemas se anali-
zará con detenimiento cuando se planteen las restricciones de operación y la estrategia de
control propuesta en el Capı́tulo 4. En el caso particular de la operación de convertidores el
radio de la bola establece cuál es el valor máximo que alcanza la variable a controlar en el
estado estacionario.
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Figura 2.11: Aproximación del problema de control por histéresis a la noción de estabilidad
ε -práctica.

Nótese además en la Figura 2.11 que el valor del radio ε puede ser modificado depen-
diendo del tipo de evolución que sufra la variable a controlar. En el caso de un convertidor,
el valor de ε puede depender del tipo de conversión del convertidor o a parámetros de diseño
dados con respecto a eficiencia, distorsión máxima y evitar comportamientos indeseables
como la operación en modo discontinuo.

32



Capı́tulo 3

Análisis del rectificador

En este capı́tulo se aborda todo lo referente al análisis de operación del rectificador, deter-
minación de componentes que lo forman, derivación del modelo conmutado y simulaciones
del modelo. Se empieza mostrando la estructura del rectificador y ventajas que ofrece con
respecto a otros rectificadores (tanto en eficiencia, sencillez de operación y planteamiento
del controlador). En la segunda sección se explican los modos de operación y se define cuál
es la secuencia válida de operación esperada ;es decir, se menciona cuál es la operación nor-
mal esperada del rectificador sin tomar en cuenta la inestabilidad reportada [18], [59], [60],
[62]. La tercera sección muestra todo lo referente a la derivación del modelo conmutado, el
planteamiento de la señal de conmutación y qué interpretación fı́sica tiene el cambio de esta
señal en el rectificador. La cuarta sección muestra la determinación y cálculo de los compo-
nentes que forman el rectificador; es decir, el inductor de entrada y el capacitor de salida. Se
definen los parámetros de diseño (voltaje de salida, rizo de salida, frecuencia de operación y
potencia de salida) y el valor adecuado de estas señales. Finalmente, se ejemplifican algunas
simulaciones del modelo con estos parámetros usando una estrategia SPWM con el fin de
verificar que el modelo planteado es correcto.

3.1 Descripción del rectificador

La Figura 3.1 muestra el rectificador estudiado. Este convertidor tiene una estructura tipo
puente completo cuyo funcionamiento se basa en la conmutación de cuatro interruptores ac-
tivos (Q1-Q4). Los interruptores de cada rama se activan en forma complementaria (Q1 opera
complementariamente a Q2 ası́ como Q3 con Q4) y operan por pares de manera sı́ncrona para
disminuir las pérdidas debidas a la conducción de los diodos en antiparalelo. El rectificador
se alimenta por el voltaje de red y consta a su entrada de un inductor que permite inducir
un comportamiento de elevación del voltaje de salida. La salida consta de una carga resisti-
va y de un filtro capacitivo para disminuir las componentes de alta frecuencia debidas a la
conmutación de interruptores. El voltaje de salida vc está representado por una componente
de CD más una componente del doble de la frecuencia fundamental de entrada que indica el
valor del rizo de salida.

vc =Vcd +Vrizosen(2ωt) (3.1)
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Figura 3.1: Convertidor de CA-CD estudiado.

El inductor de entrada provoca una desviación en fase de la corriente con respecto al
voltaje debido a que el valor de corriente a través del inductor obedece la siguiente ecuación

iL(t) = iL(0)+
1
L

∫ t

0
vL(t)dt (3.2)

donde vL es el voltaje en terminales del inductor de forma sinusoidal debida al voltaje de
entrada vs.

Debido a que la integral se realiza sobre una función sinusoidal (vL) se produce una
desviación de 90◦ (

∫
vLsen(ωt) =−vLcos(ωt)) entre la corriente y el voltaje de entrada que

debe ser compensado o tomado en cuenta en la ley de control para lograr un factor de potencia
unitario y evitar el desperdicio de energı́a debido a la aparición de potencia reactiva que
como ya se dijo, representa una potencia que es regresada a la fuente. Para lograr lo anterior
se toma en cuenta la relación fasorial existente entre los voltajes y corrientes presentes en
los elementos del rectificador. Esta relación fasorial se presenta en la Figura 3.2 y toma en
cuenta la desviación presente entre los diversos voltajes por medio del ángulo δ y la relación
que mantienen éstos con respecto a la fase de la corriente de entrada iin dada por ϕ.

Figura 3.2: Representación fasorial de los diversos voltajes y corrientes presentes en el rec-
tificador.
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Basándose en lo expresado en la Figura 3.2 se pueden establecer las ecuaciones para las
potencias (activa y reactiva) en el rectificador. La potencia activa y reactiva quedan expresa-
das mediante las siguientes ecuaciones:

P = vsiincos(ϕ) =
v2

s
ω∗L

vab

vs
sen(δ) (3.3)

Q = vsiinsen(ϕ) =
v2

s
ωL

(1− vab

vs
cos(δ)) (3.4)

Dadas las ecuaciones anteriores es fácil observar que llevando el ángulo ϕ a cero se
elimina la potencia reactiva y el convertidor sólo consume potencia activa. Lo anterior lleva
a una expresión relacional entre la potencia de entrada y salida (véase Ecuación (3.5)) en
valor eficaz que puede ser utilizada para el cálculo de la amplitud de la señal de referencia.

PAC =
VpIp

2
= Po = vcisal (3.5)

La Ecuación 3.5 expresa en forma ideal que la potencia de entrada es igual a la potencia
de salida. En la práctica existen diversas pérdidas en el convertidor debidas a resistencias
parásitas que el controlador debe compensar mediante el aumento o disminución de la am-
plitud en la señal de referencia. Las resistencias parásitas son debidas a las no idealidades en
los componentes del rectificador (dispositivos semiconductores, resistencias en el capacitor
e inductor).

3.2 Modos de operación del rectificador
La operación del rectificador está constituı́da por cuatro posibles configuraciones circui-

tales o etapas de operación dadas por la activación de los interruptores. La aparición de estas
configuraciones durante un ciclo completo de operación están restringidas por el semiciclo
presente en la entrada al circuito rectificador como se verá cuando se diseñe la lógica de
conmutación. Existen dos modos de operación que son equivalentes (Modo 0→ Q1 = Q3 y
Q2 = Q4). Debido a lo anterior es posible reducir la operación del rectificador a sólo tres
modos de operación, facilitando la descripción del sistema como un sistema lineal conmu-
tado. La tabla siguiente muestra la aparición de cada configuración tomando en cuenta la
combinación de interruptores. Las etapas de operación son nombradas como Modos 1, -1 y
0.

Interruptores activos Q3 Q4

Q1 Modo 0 Modo 1
Q2 Mod0 -1 Modo 0

Tabla 3.1: Etapas de operación en el Rectificador PWM.

Como puede observarse en la tabla el Modo 0 representa dos posibles combinaciones
de interruptores. Lo anterior es debido a que circuitalmente son equivalentes. La Figura 3.3
muestra con claridad la configuración circuital de cada modo de operación.
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Figura 3.3: Modos de operación en el rectificador dados por todas las posibles combinaciones
de interruptores.

El Modo 0 en la Figura 3.3 es la etapa de almacenamiento de energı́a en el inductor; es
decir, la corriente se mantiene circulando en un circuito cerrado por el inductor haciendo que
la corriente se incremente. Los Modos 1 y -1 son las etapas que entregan la energı́a a la carga;
es decir, la energı́a almacenada en el inductor durante la aparición del Modo 0 es liberada
hacia la carga provocando un aumento de voltaje en la salida a través de su almacenamiento
en el capacitor. La aparición de los Modos 1 y -1 está restringida al semiciclo presente en la
entrada al circuito puente. Tomando en cuenta lo explicado anteriormente, el funcionamiento
del rectificador se da en secuencias conformadas por el Modo 0 y alguno de los otros dos
modos (1 y -1).

3.3 Derivación del modelo conmutado

El paso a seguir es obtener el modelo conmutado sobre el cual se diseñará la señal de
conmutación para llevar al rectificador al punto de operación deseado. Se procede ahora a
obtener las ecuaciones diferenciales de cada modo de operación utilizando las leyes de co-
rriente y voltaje de Kirchhoff. Las variables de estado elegidas son el voltaje del capacitor de
salida (vc) y la corriente en el inductor de entrada (iin). El modelo conmutado tendrá entonces
la estructura de la Ecuación (3.6).

ẋ = Aσx(t)+Bvs(t) (3.6)

Donde el ı́ndice σ∈ Σ
∆
= {0,1,−1} corresponde a los modos 0, 1 y -1, x(t) = [iin(t),vc(t)]

es el vector de estado, con vc(t) el voltaje de salida, iin(t) la corriente de entrada o de la
bobina y vs(t) el voltaje de entrada.

Tomando en cuenta lo anterior y las posibles configuraciones de la Ecuación 3.6, el siste-
ma de ecuaciones en espacio de estado para los modos 0, -1 y 1 está descrito por los sistemas
(3.7), (3.8) y (3.9) respectivamente.
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d
dt

[
iin
vc

]
=

[
− RL

L 0
0 − 1

CRcarga

][
iin
vc

]
+

[ 1
L
0

]
vs (3.7)

d
dt

[
iin
vc

]
=

[
− RL

L
1
L

− 1
C − 1

CRcarga

][
iin
vc

]
+

[ 1
L
0

]
vs (3.8)

d
dt

[
iin
vc

]
=

[
− RL

L − 1
L

1
C − 1

CRcarga

][
iin
vc

]
+

[ 1
L
0

]
vs (3.9)

Donde RL,C,Rcarga y L son la resistencia serie equivalente del inductor, el capacitor,
la resistencia de carga y el inductor, respectivamente. Note que aunque la operación del
rectificador de la Figura 3.1 puede darse en forma bidireccional, el modelo por pedazos
descrito por (3.7), (3.8) y (3.9) también puede describirla y por lo tanto el análisis llevado a
cabo en capı́tulos posteriores puede ser aplicado a ambos casos.

Ahora bien, observando detenidamente la estructura de los Sistemas (3.7), (3.8) y (3.9)
es posible reescribir todos los modos como una sola representación en espacio de estados
por medio de una función que conmute entre ellos. El sistema de ecuaciones resultante se
denomina modelo conmutado y está descrito por el sistema de Ecuaciones (3.10)

d
dt

[
iin
vc

]
=

[
− RL

L −σ

L
σ

C − 1
CRcarga

][
iin
vc

]
+

[ 1
L
0

]
vs (3.10)

donde: σ ∈ {−1,0,1}.

El valor de σ se cambia de acuerdo a ciertas restricciones de operación planteadas en el
capı́tulo referente al diseño de la lógica de conmutación.

Ahora se procede a calcular los valores requeridos de cada componente con el propósito
de establecer un rango de operación en rizo de salida, potencia y tamaño del inductor.

3.4 Cálculo de los componentes del rectificador

3.4.1 Cálculo del inductor

El cálculo del inductor está directamente relacionado al tamaño del rizo de corriente. La
malla de entrada del rectificador de la Figura 3.1 puede ser representada como se muestra en
la Figura 3.4 donde la fuente de voltaje controlada representa el voltaje conmutado entre las
terminales a,b.
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Figura 3.4: Circuito equivalente de la malla de entrada en el rectificador.

Retomando lo planteado en la descripción del rectificador y considerando un factor de
potencia unitario las variables del circuito están descritas de la siguiente forma:

vs = Vpsen(ωt)
iin = Ipsen(ωt) (3.11)

Vab = ΓVcdsen(ωt−δ)

Donde Ip y Vp representan la amplitud máxima de la corriente y el voltaje de entrada. La
función Γ es una función que toma valores en 0, 1 y -1 debido a que el voltaje en terminales
a, b (Vab) es como se muestra en la Figura 3.5.

Figura 3.5: Interpretación de la función Γ en el voltaje en terminales a, b del rectificador.

Ahora bien, aplicando la ley de voltaje de Kirchhoff al circuito de la Figura 3.4 se tiene

vs− vL =Vab (3.12)

Tomando la magnitud de la ecuación anterior, se obtiene

1√
2
|Vp−ωLIp |=| ΓVcd | (3.13)
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Y considerando que | Γ |≤ 1 entonces:

1√
2
|Vp−ωLIp |=|Vcd |=

ΓVcd

| Γ |
(3.14)

√
(Vp)2 +(ωLIp)2 ≤

√
2Vcd (3.15)

Despejando L de esta ecuación se obtiene que el valor máximo de la inductancia está dado
por:

L =

√
2(Vcd)2− (Vp)2

ωIp
(3.16)

Ahora bien el valor mı́nimo de la inductancia está en función del valor máximo del rizo
de la corriente de entrada. Asumiendo que la fuente Vab del circuito de la Figura 3.4 está en
cortocircuito se obtiene la siguiente ecuación de entrada (Se considera el voltaje Vab) en
cortocircuito porque en ese estado la corriente que circula a través del inductor es máxima
debido a que ésta se mantiene en circulación en la entrada del rectificador).

vs = L
diin
dt

(3.17)

De la ecuación anterior se observa que iin crece con una pendiente vs
L de tal manera que

resolviendo (3.17) se obtiene la ecuación:

∆iin
∆t

=
vs

L
(3.18)

Ası́, el valor de la inductancia en función del rizo de corriente esta dada por:

L =
∆t

∆iin
∗ vs√

2
(3.19)

Donde ∆t representa el tiempo máximo que operan los interruptores en el modo 0 y ∆iin
es el valor rizo pico a pico de la corriente de entrada.

3.4.2 Cálculo del capacitor

La selección del capacitor depende directamente de la potencia de salida requerida y del
voltaje de salida deseado, el cual, no es una señal de CD pura ya que contiene una compo-
nente en CA conocida como rizo de voltaje. Es sobre este parámetro que se basa el dimensio-
namiento del capacitor de salida. La Figura 3.6 muestra la malla de salida conformada por
un capacitor y la resistencia de carga.
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Figura 3.6: Circuito de salida en el rectificador.

Utilizando la ley de corrientes de Kirchhoff al circuito de la Figura 3.6 se obtiene:

isal = ir +C
dṽc

dt
(3.20)

en donde ṽc es la componente de CA del voltaje en el capacitor de salida.

En el circuito la potencia de salida está expresada por:

Po =Vcd ∗ (C
dṽc

dt
) (3.21)

Y tomando en cuenta la forma sinusoidal de la corriente y voltaje de entrada, la potencia
de entrada está representada por:

PCA =
1
2
∗Vp ∗ Ip(1− cos2ωt) (3.22)

Considerando que no existen pérdidas en el rectificador, la potencia de entrada es igual a
la potencia de salida, entonces:

Vcd ∗ (C
dṽc

dt
) =

1
2
∗Vp ∗ Ip(1− cos2ωt) (3.23)

donde la potencia de rizo está dada por las componentes de CA:

C ∗Vcd ∗ (C
dṽc

dt
) =−

Vp ∗ Ip(1− cos2ωt)
2

(3.24)

resolviendo la ecuación anterior, la componente de CA en el capacitor resulta en:

ṽc =−
Vp ∗ Ip

4∗ω∗Vcd
∗ sen(2ωt) (3.25)
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de donde el voltaje de rizo pico a pico es:

∆vc =
Vp ∗ Ip

2∗ω∗Vcd
(3.26)

de esta forma el valor del condensador en función del rizo está dado por:

C =
Po

ω∗∆vc ∗Vcd
(3.27)

3.4.3 Ejemplo de obtención de los valores de inductor y capacitor
Los parámetros necesarios para determinar los valores del capacitor e inductor se mues-

tran en la Tabla 3.2.

Parámetro Valor
vs 127

√
2, 60 Hz

vc 300 V
Po 900 W

∆iin 10%
∆vc 5%
∆t 25 µs

Tabla 3.2: Parámetros para la selección del inductor y del capacitor de salida

En este caso se considera una potencia de salida de 900 W con un voltaje de salida de
300 V. Por lo tanto, la resistencia de carga equivale a 100 Ω y los valores para el capacitor y
el inductor resultan en:

L = 4,6mH (3.28)

C = 1591µF ≈ 1500µF (3.29)

3.5 Simulaciones a lazo abierto para demostrar la validez
del modelo conmutado

La validación del modelo se realizó mediante simulaciones en lazo abierto en el am-
biente Matlab/simulink. Establecer la validez del modelo permite que sea posible utilizarlo
para análisis debido a que su comportamiento es muy aproximado al sistema real. La simu-
lación consistió en entregar un voltaje constante de 300 V a la carga manteniendo en fase
la corriente y el voltaje de entrada y con una potencia de salida de 0.9 kW. Se eligió una
modulación en ancho de pulso sinusoidal unipolar con una frecuencia de conmutación de
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1800 Hz (se eligió esta frecuencia por ser múltiplo de la frecuencia fundamental y ası́ dismi-
nuir la aparición de armónicos). Se calculó la referencia de corriente a través de la relación
de potencia entrada-salida y se ajustó el ángulo de desfasamiento para obtener un factor de
potencia unitario.

El cálculo de la amplitud de la referencia y el ángulo para obtener un F.P. = 1 se realizó de
la siguiente forma.

Considerando que no existen pérdidas en el rectificador, la potencia de entrada está defi-
nida por:

PCA =
1
2
∗Vp ∗ Ip (3.30)

y la corriente de entrada como ya se mencionó anteriormente está dada por:

iin = Ip ∗ sen(ωt) (3.31)

Realizando la sustitución y despeje de (3.30) en (3.31) se obtiene la siguiente ecuación
para la corriente de entrada.

iin =
2∗PCA

Vp
∗ sen(ωt) (3.32)

donde haciendo la sustitución de potencia y voltaje de entrada se obtiene:

iin = 11,13∗ sen(ωt) (3.33)

Ahora bien, el voltaje en terminales a,b (Vab) está dado por la siguiente relación de
voltajes RMS en la entrada de forma fasorial.

Vab = v̆s−RL ∗ ˘iin− j ∗ω∗L∗ ˘iin (3.34)

donde RL es la resistencia parásita del inductor, v̆s y ˘iin es el voltaje y corriente RMS
respectivamente y ω = 2∗π∗ f .

Entonces, empleando los parámetros deseados se obtiene:

Vab = 169,76∗ sin(ωt−7,1◦) (3.35)

Finalmente, la amplitud de la señal de control a utilizar se calcula mediante la siguiente
relación.

u∗Vcd =Vab (3.36)

u = 0,84∗ sin(ωt−7,1◦) (3.37)

El valor de u se compara con la señal triangular para establecer la técnica SPWM (Mo-
dulación en Ancho de Pulso Sinusoidal) que permite llevar al rectificador a operar con un
F.P.= 1 y obtener a la salida un voltaje regulado de 300 V.
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La Figura 3.7 muestra la relación existente entre la corriente y voltaje de entrada. Como
puede observarse, la corriente es puramente sinusoidal y está en fase con el voltaje de entrada.

Figura 3.7: Corriente y voltaje de entrada en el rectificador.

Finalmente la Figura 3.8 muestra la regulación del voltaje de salida al nivel deseado (300
V).

Figura 3.8: Respuesta transitoria del voltaje de salida al nivel deseado.

Como se observa en ambas figuras, el modelo planteado es válido ya que su comporta-
miento puede ser modificado en forma coherente de acuerdo a las relaciones entre las señales
propias del rectificador. Se procede a continuación al planteamiento de la lógica de conmuta-
ción de los interruptores y el diseño del lazo de control para regulación de voltaje y rechazo
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de perturbaciones de tipo sag y cambios de carga en decremento. Como se mencionó an-
teriormente, el diseño de la lógica de conmutación se llevará a cabo utilizando la teorı́a de
sistemas conmutados para asegurar la estabilidad del rectificador.
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Capı́tulo 4

Diseño de lógica de conmutación y ley de
control.

Este capı́tulo aborda todo lo referente al planteamiento de la lógica de conmutación, el
diseño de los lazos de control y simulaciones de la estrategia diseñada. El capı́tulo comien-
za con la aproximación del sistema conmutado a sistemas tipo integrador para facilitar el
análisis y con la descripción del problema de estabilidad (comportamiento inesperado de
operación) analizando las soluciones de cada modo a diferentes condiciones iniciales dadas
por el cálculo de la referencia de corriente (iin,re f ). Se definen detalladamente las condiciones
bajo las cuales la aproximación a sistemas tipo integrador es válida. Se estudia la controla-
bilidad del sistema en presencia de incertidumbres (variaciones paramétricas) y se describe
la manera de diseñar la lógica de conmutación mediante el establecimiento de secuencias
de conmutación para cada semiciclo presente y tiempo τsw (tiempo en el que se establecen
cambios en la secuencia de conmutación). Se explica con detalle los diagramas de bloques
que constituyen los lazos de control de voltaje y corriente. Finalmente, se muestran simula-
ciones en Matlab/Simulink y Synopsys Saber de los lazos de control propuestos sometidos a
diferentes variaciones en carga y voltaje de entrada, ası́ como también se muestran resultados
que evidencian el control sobre la distorsión armónica total por medio de un parámetro que
establece el rizo máximo de corriente (ε). La utilización del software Matlab fue inicialmen-
te realizada para probar la efectividad de la estrategia de control propuesta pero no permite
la utilización de elementos electrónicos para definir la estructura de una implementación de
laboratorio. Debido a lo anterior se eligió utilizar el software Synopsys Saber para realizar la
prueba de la estrategia de control incluyendo los posibles elementos electrónicos y eléctricos
para llevar a cabo el desarrollo experimental sin contratiempos.

4.1 Aproximación a sistemas tipo integrador

El análisis del sistema conmutado con motivos de control requiere establecer ciertas va-
riables adicionales dadas por los requerimientos de operación. Cuando iin(t) se encuentra
totalmente en fase con vs(t) (FP = 1), el valor de la corriente de entrada es iin,re f (t) con un
correspondiente voltaje de salida vc dado por vc,re f (t). El objetivo del controlador es calcu-
lar el valor para iin,re f y mediante el establecimiento de una secuencia adecuada de modos
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obtener el valor deseado de vc,re f . Para lograr lo anterior se utiliza la aproximación del Sis-
tema (3.6) a un sistema conmutado integrador y ası́ alcanzar la referencia dada por el vector
xre f (t) = [iin,re f (t),vc,re f (t)] en un tiempo fijo τ. La ventaja de estudiar el Sistema (3.6) como
un sistema integrador es su simplicidad de funcionamiento que permite entender las condi-
ciones de controlabilidad del sistema. A continuación se describe cómo son las condiciones
de controlabilidad que pueden ser obtenidas a través de la aproximación a sistemas integra-
dor.

4.1.1 Sistemas conmutados integrador.
Los sistemas conmutados integrador son sistemas cuyo comportamiento es muy simple

pero permiten analizar lo que sucede en el sistema cuando ocurren las diversas secuencias de
conmutación entre los modos.

Definición: Un sistema conmutado integrador en Rn consiste en una ley de conmutación
S y una familia de subsistemas:

ẋ = ci i ∈ I = {1, ...,M} (4.1)

donde ci ∈ Rn(ci 6= 0), i ∈ I son vectores constantes y x ∈ Rn.

Observe que los sistemas conmutados tipo integrador no tienen punto de equilibrio.
Además si se le asocian instantes de conmutación t0, t1, t2, ... observe que si el subsistema
k está activo en el intervalo de tiempo [ti, ti+1), el comportamiento del sistema conmutado
integrador en tal intervalo estará descrito por

x(t) = x(ti)+(t− ti)ck : (4.2)

Note en la anterior ecuación que el subsistema activo es el k y por lo tanto no existe
conmutación en el intervalo [ti, ti+1).

Lo que ocurre cuando el subsistema k está activo, la trayectoria del sistema conmutado
integrador se mueve en dirección al vector ck, como aparece mostrado en la Figura 4.1(a).

De este modo, la trayectoria de un sistema conmutado integrador puede ser vista como
aparece en la Figura 4.1(b)

Observe que debido a la naturaleza de la dinámica de cada subsistema, la única opción
para estabilizar al sistema es diseñando una ley de conmutación S, ya que el sistema nunca
podrá permanecer en un punto fijo, sino sólo alrededor de él. Tomando el caso particular
de un convertidor conmutado, la ley de conmutación está representada por la señal PWM
que se entrega a los interruptores. En el caso del rectificador estudiado y tomando en cuenta
los conceptos anteriores tenemos que la ley de conmutación cambia entre cada subsistema
activo cada vez que alcanza alguna de las señales envolventes y de esta manera hacer con-
verger las trayectorias del sistema alrededor de un punto de referencia (Véase Figura 4.2).

46



Figura 4.1: Sistema conmutado integrador. (a) Comportamiento de un sistema integrador
cuando está activo el subsistema k. (b) Ejemplo de la evolución de la trayectoria de un sistema
conmutado integrador. El modo o subsistema que está activo están indicadas por las etiquetas.
En este caso el subsistema activo i es paralelo a ci. Los vectores ci se dibujan para dar idea
de la dirección que sigue cada subsistema..

Como puede observarse, la respuesta esperada en el rectificador es muy similar a la respues-
ta dinámica presente en el sistema conmutado integrador y por lo tanto las herramientas de
análisis de este tipo de sistemas puede ser extendida para analizar y controlar el compor-
tamiento del rectificador estudiado. Tomando en cuenta lo anterior, en este trabajo de tesis
son consideradas ciertas nociones reportadas sobre los sistemas conmutado integrador que
permiten establecer condiciones de estabilizabilidad ε-práctica, las cuales son mostradas en
la siguiente subsección.

Figura 4.2: Evolución de cada subsistema activo alrededor de una referencia.
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4.1.2 Criterios de estabilizabilidad de sistemas integrador.

A continuación se enuncian los principales resultados reportados en [47] que sirven como
base para establecer condiciones de estabilizabilidad ε-práctica para el rectificador estudiado.

Teorema 1 (Teorema 3.1. [47]) Un sistema conmutado integrador en Rn que consiste en
M subsistemas con campos vectoriales c1, ...,cM es ε-práctica global asintóticamente estabi-
lizable si y sólo si C = Rn, donde C es el cono convexo: C = {x ∈ Rn : x = ∑

M
i=1 λi ≥ 0}

Para poder aplicar el Teorema 1, se necesita verificar la condición C = Rn, una manera
de saber cuando C = Rn queda establecido en el siguiente lema.

Lema 1 (Lema 3.1 [47]) C = Rn si y sólo si existe un subconjunto {ci1, ...,cil} de
{c1, ...,cM} que satisfaga:

(a) gen{ci1, ...,cil}= Rn donde i1, ..., il ⊂ I

(b) ∃λ j > 0, j = 1, ..., l tal que ∑
l
j=1 λ jci j = 0

En el lema anterior la notación del doble subı́ndice se emplea para denotar que {ci1, ...,cil}
es un subconjunto de {c1, ...,cM} donde l indica el ı́ndice de los posibles elementos del con-
junto. Además se establece en [47] que deben existir al menos n+1 subsistemas en el sistema
(4.1) es decir, M ≥ n+1, en este caso siempre es posible seleccionar un sistema conmutado
integrador de (4.1) de n+1 subsistemas que sea ε-práctica global asintóticamente estabiliza-
ble.

Teorema 2 (Teorema 3.2. [47])

(i) Si un sistema conmutado integrador en Rn es ε-práctica global asintóticamente estabi-
lizable entonces hay al menos n+1 subsistemas.

(ii) Además, existe un sistema conmutado integrador de n+1 subsistemas que es ε-prácti-
ca global asintóticamente estabilizable.

En vista del resultado anterior, puede asumirse por simplicidad que M = n+ 1 ya que
sólo se necesitan n+1 subsistemas para resolver el problema de estabilizabilidad.

4.2 Aproximación a sistemas conmutado integrador
Ahora bien, retomando el Sistema (3.6) y considerando la aproximación a sistema con-

mutado integrador dado por:

ẋ = cσ (4.3)

donde para cada posible valor de σ se tiene:
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c0(x(τ)) =

[
− RL

L iin(τ)+
vs(τ)

L
− vc(τ)

CRcarga

]
(4.4)

c−1(x(τ)) =

[
− RL

L iin(τ)+
vs(τ)+vc(τ)

L
− iin(τ)

C − vc(τ)
CRcarga

]
(4.5)

c1(x(τ)) =

[
− RL

L iin(τ)+
vs(τ)−vc(τ)

L
iin(τ)

C − vc(τ)
CRcarga

]
(4.6)

Observe que el sistema (4.3) evolucionará siguiendo el vector cσ para σ ∈ {0,1,−1} y
una vez que el sistema ha alcanzado cierto punto de interés, el sistema no podrá mantenerse
en este punto a menos de que una conmutación se efectúe (τ es un tiempo fijo durante el cual
se asegura que el comportamiento de cada uno de los sistemas anteriores será en forma de
integrador). Debido a lo anterior, para que el sistema se mantenga alrededor de algún punto
se establecerá una secuencia de conmutación que conmute entre los sistemas (4.4), (4.5) y
(4.6). Para realizar lo anterior considere las siguientes definiciones.

Definición 1: Una secuencia de conmutación θ en un intervalo de tiempo [t0, t f } para condi-
ciones iniciales dadas por (x0, t0) está definida como:

θ(x0, t0) = {(i1,θ1),(i2,θ2), ...,(ik,θk)} (4.7)

donde θk es el tiempo de permanencia, esto es, θ es una colección de pares los cuales indican
que subsistema ik está activo por un lapso de tiempo θk.

Ahora bien, la siguiente definición es establecida para definir la controlabilidad conmuta-
da.

Definición 2: (controlabilidad conmutada) El sistema conmutado (4.3) se dice que es con-
mutadamente controlable de x(t0) hasta xre f para algún x(t0), xre f , o simplemente conmu-
tadamente controlable si existe una secuencia θ y un entero M tal que x(tM) = xre f donde
tM = ∑

M
k=1 θk

Definición 3: El cono convexo ck es el conjunto de todos las x ∈R2 que pueden ser expresa-
das como una combinación lineal de ci,c j con coeficientes no negativos λi,λ j ≥ 0 e i, j,k∈∑

tal que i 6= j y i, j 6= k, es decir,

Ck = {x ∈ R2 | x =−λici−λ jc j} (4.8)
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Tomando en cuenta las definiciones anteriores es posible establecer para cada caso del
Sistema 4.3 tres conos: C1, C−1 y C0. El cono C1 dado por todos los pares (iin,vc) se genera
por las combinaciones lineales de los vectores c0 y c−1. El cono C−1 dado por todos los pares
(iin,vc) es generado a su vez por los vectores c0 y c1 y finalmente el cono C0 es generado por
los vectores c1 y c−1.

Nótese además que debido a que el sistema integrador evoluciona siguiendo su campo
vectorial cσ, toda trayectoria del Sistema (4.3) empieza en la condición inicial y es paralela
al vector cσ, es decir, si el punto (iin,vc) se encuentra dentro del cono C1 entonces este punto
puede ser alcanzado utilizando una secuencia de los Modos 0 y -1 los cuales representan los
vectores que forman el cono. En el caso del cono C−1 se utilizarı́an los Modos 0 y 1 y final-
mente los Modos 1 y -1 serı́an utilizados en el caso de que el punto (iin,vc) esté dentro del
cono C0. Lo anterior puede ser visto como una partición del espacio de operación del rectifi-
cador formado por todos los puntos alcanzables mediante los distintos conos. Esto se observa
en la Figura 4.3 y como puede observarse el cono C0 no es contemplado en la operación del
rectificador. Esto es debido a consideraciones fı́sicas dadas en el rectificador. Debido a que
el cono C0 está formado por los Modos 1 y -1, éstos representan configuraciones circuitales
donde es entregada energı́a hacia el capacitor de salida (carga de C a un voltaje vc) pero sin
discernir en la polaridad del voltaje de entrada (vs) y por lo tanto se presenta una distorsión
en vc. Lo anterior ocurre debido a lo siguiente: si se encuentra el semiciclo positivo en el
voltaje vs y se activa el Modo 1(Q1 = Q4 = activos) se aporta la energı́a almacenada en la
bobina hacia la carga. Si ahora se activa el Modo -1 (Q2 = Q3 = activos) la energı́a ahora no
puede seguir siendo entregada ya que el camino de conducción de corriente hacia la carga
en el semiciclo positivo es a través de Q1yQ4 con lo cual se presentara una inversión en el
sentido de la corriente y ocurrirá una distorsión, además que no podrá ser llevado el voltaje
de salida al punto deseado vc,re f

Cabe resaltar que las condiciones suficientes para alcanzar (iin,re f ,vc,re f ) son tales que:

(iin,re f ,vc,re f ) ∈C1 ó (4.9)

(iin,re f ,vc,re f ) ∈C−1 ó (4.10)

(iin,re f ,vc,re f ) ∈C0 (4.11)

Las anteriores condiciones establecen que todo punto (iin,re f ,vc,re f ) generan R2, es decir,⋃
k

Ck = R2 lo cual constituye una condición de controlabilidad global para el sistema inte-

grador (4.3) pero como se mencionó anteriormente esta condición no puede ser satisfecha
debido a que el punto deseado no puede ser alcanzado dentro del cono C0.

Finalmente, nótese que el cono de la Definición 3 es generado por las combinaciones
negativas de los vectores ci, esta propiedad será utilizada más adelante para diseñar una ley de
conmutación que permita al sistema evolucionar a través del origen del error de seguimiento
de corriente para asegurar la estabilización del rectificador PWM.
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Figura 4.3: Conos C0 , C1 , C−1. Todo punto dentro de un cono puede ser alcanzado usando
una secuencia de conmutación de los modos que forman al cono. Note que la operación en
el Cono C0 no es deseada; por lo tanto, sólo un conjunto de corrientes y voltajes dentro de
los conos C1 , C−1 son posibles de alcanzar con acciones de conmutación.

Como se ha mencionado anteriormente, (4.9) y (4.10) serán utilizadas para establecer
condiciones de controlabilidad para el sistema integrador (4.3)-(4.6). La controlabilidad con-
mutada del sistema básicamente implica que el punto (iin,re f ,vc) puede ser alcanzado por una
secuencia de conmutación donde los tiempos de permanencia son establecidos por los coefi-
cientes de la combinación lineal de los modos que constituyen un cono alcanzable. Un cono
es llamado alcanzable cuando el punto deseado xre f está dentro del cono C1 o C−1. Tales
condiciones de controlabilidad requieren que las matrices [co c1] y [c0 c−1] sean no singula-
res para que existan los conos , esto es el determinante de | [c0 c1] |6= 0 y de | [c0 c−1] |6= 0
lo cual se satisface si:

(RLiin(τ)− vs(τ))iin(τ)+
v2

c(τ)

Rcarga
6= 0 (4.12)

La Ecuación 4.12 es una expresión que relaciona las potencias instantáneas que se dan
en el rectificador, en este caso la potencia de entrada (vs(τiin), la potencia de salida ( v2

c
Rcarga

)

y la potencia disipada en el inductor (RLi2in). En este caso la controlabilidad del rectificador
puede darse incluso ante potencias negativas (que el rectificador aporte energı́a hacia la red
de alimentación) lo cual representa la aparición de potencia reactiva.

Ahora bien, sea iin(τ) = Ipsen(ωt),vs(τ) = Vpsen(ωt) donde ω = 2π f es la frecuencia

angular eléctrica. Asumamos que la referencia de voltaje se elige tal que
v2

c,re f (τ)

Rcarga
=

VpIp,re f
2

con iin,re f = Ip,re f sen(ωt). Observe que la Ecuación (4.12) no se satisface cuando el voltaje
es cero (vs = 0) y en condiciones de cruce por cero de la corriente. Lo anterior significa que
tanto la corriente de entrada y el voltaje de salida no pueden ser controlados simultánea-
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mente usando exclusivamente una secuencia de conmutación como se dijo anteriormente.
Sin embargo, más adelante será mostrado que esta situación ocurre debido a la pérdida de
controlabilidad conmutada del voltaje y que de hecho la corriente puede ser controlada. La
anterior aseveración será demostrada mediante el diseño de un controlador de doble lazo
con el objetivo de hacer el seguimiento de la corriente de entrada y regular eficientemente el
voltaje de salida.

4.2.1 Condiciones de pérdida de estabilidad
Como se mencionó anteriormente en la Sección 1.4, existe una distorsión en el segui-

miento de la corriente cuando ésta cruza el cero, ya sea en una transición del semiciclo
positivo al negativo o viceversa. Esta distorsión que puede ser observada en la Figura 1.9
representa una desviación del régimen conmutado de la corriente, es decir, la corriente no
puede ser controlada en estos instantes de tiempo. Para determinar a qué se debe lo anterior
se procederá con el siguiente análisis.

Analicemos el comportamiento del Sistema (4.3) sobre las condiciones de cruce por cero
de la corriente o cuando la corriente de referencia es cero, para este fin considere xre f =
x∗[0 v∗c ], siendo v∗c un voltaje alcanzable. Los Vectores (4.4)-(4.6) evaluados a xre f están
dados por:

c0(x∗) =

[
0
v∗c

CRcarga

]
(4.13)

c−1(x∗) =

[
v∗c
L

− v∗c
CRcarga

]
(4.14)

c1(x∗) =

[
− v∗c

L
− v∗c

CRcarga

]
(4.15)

Observe que vs = 0 debido a que uno de los objetivos de control es compensar el factor de
potencia (FP = 1) y que esto ocurre cuando la corriente y el voltaje de entrada están en fase.
Note que en las Ecuaciones (4.13)-(4.15) las componentes de voltajes de los modos son las
mismas, lo cual significa que el voltaje se mueve en una sola dirección, siguiendo − v∗c

CRcarga
y

por lo tanto éste no puede ser confinado por conmutaciones a través de los modos. Observe
además qué las corrientes de los Modos 1 y -1 varı́an exactamente en la misma proporción
pero en sentido contrario. El Modo -1 lleva a un incremento en la corriente, mientras el Modo
1 a un decremento. Finalmente observe que la componente de corriente del Modo 0 es cero,
lo cual significa que la componente de corriente permanece en su condición inicial en este
modo, además de que debido a la operación en el Modo 1 decrece la corriente, la única forma
de alcanzar una referencia positiva de corriente cerca del origen se utiliza una secuencia de
Modos 0 y -1 y la secuencia de Modos 0 y 1 es utilizada para alcanzar referencias negativas
de corriente. Lo anterior puede ser observado en la Figura 4.4
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Figura 4.4: Evolución sobre el tiempo de la corriente de referencia. Los vectores ilustran solo
las componentes de corriente de los modos.

La situación descrita anteriormente cambia cuando las trayectorias se mueven más allá del
cruce por cero como puede ser observado en las Ecuaciones (4.3)-(4.6) donde el sistema
puede ser controlado para referencias positivas de corriente utilizando los Modos 0 y 1 y los
Modos 0 y -1 para referencias negativas de corriente. Esto se presenta en la Figura 4.4 donde
el cono que contiene la referencia de corriente cambia después de las condiciones de cruce
por cero, lo cual lleva a un cambio en la secuencia válida que pueden ser utilizadas. Observe
que si se utiliza la misma secuencia después de los cruces por cero para permanecer alrede-
dor de la referencia ocurrirá una pérdida de controlabilidad debido a que el cono dado por
esos modos no puede contener la referencia de corriente. Este fenómeno ha sido observado
en rectificadores, inversores y otros convertidores de tipo elevador con interconexión a la red
eléctrica ([30], [36], [50], [51], [55], [56], [52], [57], [58],[59], [60], [61] y [62]), pero es
explicado como una distorsión de la corriente de entrada.

El fenómeno de distorsión en la corriente se debe a una pérdida de controlabilidad ya que
durante el intervalo de dura la distorsión, el sistema es mantenido en operación con el último
modo activo y por lo tanto la salida del rectificador no podrá ser mantenida en el punto de
operación deseado. Este fenómeno de pérdida de controlabilidad vı́a conmutación también
está presente en el sistema lineal por pedazos (3.6), como puede ser observado en la Figura
4.5 donde la solución de cada modo se grafica y compara con la corriente de referencia. Es
posible observar como los conos constituidos por los Modos 0 y 1 (cono C1,−1) y por los
Modos 0 y -1 (cono C1,1) cambian conforme evolucionan más allá del cruce por cero. En
las condiciones de cruce por cero, el cono C1,−1 no puede contener referencias de corrientes
positivas mientras que el cono C1,1 no puede contener las referencias de corriente negativas.
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Figura 4.5: Trayectorias de la solución de cada modo a diferentes condiciones iniciales dadas
por la corriente de referencia iin,re f . (a) Transición a semiciclo positivo, (b) Transición a
semiciclo negativo.

Derivado del análisis de las soluciones de cada modo tanto en el sistema conmutado inte-
grador como en el sistema lineal por pedazos (véase Figuras 4.4) y (4.5), se puede observar
que la pérdida de controlabilidad se origina por dos causas: la pérdida de controlabilidad
conmutada del voltaje cerca del cero y el comportamiento de la corriente mientras evolucio-
na en el Modo 0, es decir, cuando cambia su dirección en las condiciones de cruce por cero
haciendo no alcanzable el valor de iin,re f en C1,1 para semiciclos negativos y en C1,−1 para
semiciclos positivos.

En la siguiente sección se describe el algoritmo de control conmutado de corriente en
conjunto con el lazo de control de voltaje. El algoritmo de control conmutado utiliza las con-
diciones expuestas anteriormente para lograr la total contención del transitorio de la corriente
dentro de una región alrededor de la referencia.

4.3 Diseño del algoritmo de control.
El fenómeno de pérdida de controlabilidad del rectificador impone ciertas restricciones

en las secuencias de conmutación que deben ser aplicadas para llevar al sistema al punto de
operación deseado (vc−re f , F.P = 1, T HD ≤ 5%). A continuación se describe el diseño de
una ley de conmutación dependiente de la corriente y el controlador propuesto para que el
Sistema (3.6) siga xre f con un rizo adecuado y rechace perturbaciones de tipo sag ası́ como
también cambios en el valor de la carga. Es importante mencionar que debido a que no es
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utilizado un modelo promediado no se puede lograr la estabilidad asintótica de la referencia,
ya que ahora la referencia no es un punto de equilibrio debido a la descripción conmutada
del sistema; en vez de ello es una región de cierta longitud dada por dos señales envolventes
a xre f . Nótese que debido a que las secuencias de conmutación no cambian las soluciones
de los modos ya sea en la descripción lineal por pedazos o en el sistema integrador (4.1),
una vez que se alcanza la referencia las trayectorias no pueden mantenerse en ese punto. En
lugar de ello, las trayectorias sólo pueden ser confinadas alrededor de la referencia deseada
en una región dada de longitud ε, de tal forma que la noción de estabilizabilidad es llamada
estabilidad ε-práctica. El valor de ε se utiliza para determinar la máxima desviación en el
rizo de corriente tal como fue reportado en [63] y de esta forma incidir en el control de la
distorsión armónica del convertidor estudiado.

El diseño del controlador considera que el F.P. = 1 y, por lo tanto, no existe potencia
reactiva y toda la potencia de entrada se entrega y se consume por la carga (Nota: Esta
consideración inicial se realiza para cumplir con requerimientos de aplicación del convertidor
pero más adelante se ejemplifica el caso donde F.P. < 1). Esta consideración hace que la
corriente en el inductor iin esté en fase con el voltaje de entrada vs. Este escenario permite
establecer el valor de la corriente de entrada asociada con un voltaje de salida vc fijo al nivel
deseado y de esta forma calcular el valor más grande aceptable para Ip,re f que puede ser
seguido por el controlador. Con el fin de alcanzar este valor pico de corriente y compensar
las incertidumbres paramétricas, un lazo de control de voltaje robusto es propone junto con
un lazo para el control conmutado de la corriente. El controlador propuesto se muestra en la
Figura 4.6.

Figura 4.6: Estructura del controlador propuesto.

El algoritmo mostrado en la Figura 4.6 se compone de seis etapas:

1. La etapa que detecta el voltaje pico de vs. Esta etapa es utilizada para detectar las
depresiones (sags).
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2. Etapa generadora de la corriente pico de referencia. La corriente Ip se calcula des-
pejándola de la ecuación 3.5.

3. Determinación del semiciclo presente.

4. Etapa de sincronización con la red eléctrica. En este caso se genera una señal sinusoidal
de magnitud 1 que se multiplica con la magnitud de la señal de control.

5. La etapa de generación de superficies de conmutación (señales envolventes a la refe-
rencia), el algoritmo que define la secuencia de conmutación adecuada y el generador
de la señal de conmutación hacia los interruptores.

6. El lazo de control de voltaje conformado por un controlador PI para generar la corriente
de referencia.

El lazo interno de control está constituido por una ley de control conmutado de corrien-
te (etapas 3 y 5) cuya salida proporciona directamente las secuencia de activación de cada
interruptor (Q1−Q4). El diseño de este controlador se detalla en la siguiente subsección.
El objetivo de este controlador es seguir durante todo instante de tiempo la referencia de
corriente a pesar de perturbaciones además de compensar el F.P. y mantener a un nivel re-
ducido la distorsión armónica total (THD) mediante consideraciones en el parámetro ε. Por
otro lado, el lazo externo de control está constituido por el control de voltaje, el cual requiere
la estimación de la amplitud del voltaje de entrada para determinar cuándo ocurre un sag
y mediante un controlador proporcional-integral regular el voltaje ante perturbaciones en la
entrada y salida del rectificador. El control PI se propuso en este trabajo debido a su sim-
plicidad y robustez ante incertidumbre paramétrica. Este lazo de control se diseña en forma
continua debido a que la corriente de referencia suministrada al control conmutado de co-
rriente es continua.

Nota: El controlador PI fue elegido porque tiene la capacidad de tratar con incertidumbres
paramétricas pero presenta ciertas limitaciones al tratar de responder a rápidos cambios de
carga o ante la utilización de cargas no lineales. Dado lo anterior, la utilización de lazos de
control de voltaje más sofisticados pueden ser requeridos para asegurar robustez en la regula-
ción de voltaje bajo ciertas circunstancias extremas. El uso del controlador PI fue propuesto
en este trabajo debido a su simplicidad; sin embargo, otras estructuras pueden ser utilizadas.
El calculo de las ganancias del controlador fue realizado de manera empı́rica solo con el
propósito de obtener la respuesta mas adecuada al rechazo de perturbaciones. Debido a que
el objetivo del presente trabajo de tesis versa sobre una estrategia conmutada de control no
se presta especial atención en el diseño y sintonización del controlador PI.

4.3.1 Construcción de la corriente de referencia
El control del rectificador se desempeña manipulando la corriente de entrada debido a su

rápida respuesta y las propiedades de controlabilidad previamente presentadas. El control de
voltaje se realiza llevando la corriente de entrada al valor de una referencia y el valor de la
referencia se calcula por medio de la siguiente ecuación que relaciona la potencia de entrada
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y la potencia de salida considerando que las pérdidas son pequeñas. El bloque en la Figura
4.6 que realiza este cálculo es el generador de corriente pico.

PCA =
VpIp

2
= PCD = vcisal =

v2
c

Rcarga
(4.16)

Donde Vp e Ip son los valores pico del voltaje de entrada y de la corriente de entrada
mientras que isal es la corriente de salida. Manipulando la ecuación (4.16) y utilizando el
valor deseado del voltaje de salida vc (es decir vc,re f ), el pico de corriente Ip se calcula como
una función dependiente de este voltaje de salida, esto es:

Ip,re f =
2v2

c,re f

VpRcarga
=

2vc,re f isal

Vp
(4.17)

Observe que debido a que la ecuación anterior no cumple con el escenario ideal de con-
servación de la energı́a debido a las pérdidas en los diodos, interruptores y resistencia parásita
del inductor (RL) se considera la utilización de un lazo de control de voltaje adicional para
compensar las pérdidas. Para este fin es utilizado un controlador PI y además de que con
la acción integral es posible rechazar perturbaciones. De esta manera la salida del bloque
que realiza el cálculo de Ip,re f es adicionada a la salida del controlador PI y el resultado es
multiplicado por una señal senoidal unitaria en fase con el voltaje de entrada vs y ası́ generar
la corriente de referencia iin,re f . De esta manera, el controlador propuesto permite transfor-
mar el problema de atenuación en la perturbación del voltaje de salida en un problema de
seguimiento de corriente para el control conmutado utilizando un ajuste automático del pico
de la corriente de referencia desempeñado por el controlador PI. Las perturbaciones a las
que será sometido el controlador son el sag de voltaje que se ve reflejado en la Ecuación
(4.17) como una disminución en el valor de Vp y el cambio de carga que se ve reflejado co-
mo un aumento en el valor isal . Las anteriores perturbaciones son consideradas debido a que
representan las anomalı́as más usuales presentes en un escenario real de funcionamiento.

4.3.2 Diseño del lazo de control de corriente.
Para el diseño del lazo de control conmutado de corriente se considera que iin,re f es tal

que el factor de potencia es 1. Los objetivos del controlador de corriente son:
1)Encontrar una secuencia de pares (Q1−Q4,Q2−Q3,Q2−Q4,Q1−Q3) dados par cada

modo del sistema 3.6 y los correspondientes tiempos de residencia tal que | iin− iin,re f |< ε/2,
donde ε es el máximo valor pico-pico del rizo de corriente.

2)Reducir la distorsión armónica en función del rizo de corriente a un valor especificado
por estándares de aplicación (mediante la elección de un valor adecuado para ε).

Note que al llevar el error de seguimiento de la corriente a cero ocurrirán oscilaciones
(chattering) ya que el origen no es un un punto de equilibrio debido a la naturaleza con-
mutada del sistema. A manera de evitar este fenómeno indeseable se propone un control
conmutado de corriente, el cual usa la corriente de referencia iin,re f junto con dos superficies
de conmutación que permiten limitar el rizo de la corriente. Estas superficies de conmutación
denotadas como ju y jl son variantes en tiempo y equidistantes a iin,re f de tal manera que en-
cierran esta señal y corresponden a una superficie de conmutación superior y a una inferior.
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El desplazamiento hacia arriba o hacia abajo de iin,re f por las superficies de conmutación se
define por el parámetro ε de tal manera que ju = iin,re f + ε/2 y ju = iin,re f − ε/2.

El algoritmo de control de corriente propuesto toma en cuenta las trayectorias del siste-
ma bajo la operación en el modo 0 debido a que la evolución de la corriente dada en este
modo y las condiciones de cruce por cero originan problemas de controlabilidad. Este al-
goritmo de control discrimina si la corriente iin,re f se encuentra en el semiciclo negativo o
positivo. Si la corriente es positiva, el sistema opera con una secuencia entre los Modos 0 y
1, la secuencia se modifica para evitar pérdidas de controlabilidad dependiendo de la función
d(t) = iin,re f (t)− iin,0(t) donde iin,0(t) es la corriente de entrada evolucionando en el Modo
0 para condiciones iniciales en iin,re f . Si d(t) > 0 y el sistema opera en el semiciclo posi-
tivo, una secuencia entre los Modos 0 y -1 se utiliza para confinar las trayectorias entre las
superficies ju y jl . Por otro lado, si iin,re f es negativa, el sistema opera por defecto utilizando
secuencias entre los Modos 0 y -1. La secuencia se modifica para evitar la pérdida de contro-
labilidad dependiendo de la función de d(t). Si d(t) < 0 durante el semiciclo negativo, una
secuencia entre los Modos 0 y 1 se utiliza para confinar las trayectorias entre las superficies
ju y jl . El criterio de conmutación descrito anteriormente se muestra en la Tabla 4.1 mientras
que el diagrama esquemático para desarrollarlo se muestra encerrado por lı́nea punteada en
la Figura 4.6. Observe que las señales de activación para los interruptores que conforman
cada modo son dadas en forma directa por el algoritmo, lo cual es una ventaja sobre otros
controladores reportados en la literatura ya que evita la utilización de etapas adicionales.

Tabla 4.1: Criterio de conmutación del controlador propuesto. Recuerde que ju = iin,re f +
ε/2, jl = iin,re f − ε/2.

Semiciclo Condiciones sobre d(t) Condiciones sobre iin

+

d(t)> 0 Si iin ≥ ju Si iin ≤ jl
se activa Modo 0 se activa Modo -1

sino Si iin ≥ ju Si iin ≤ jl
se activa Modo 1 se activa Modo 0

−

d(t)< 0 Si iin ≥ ju Si iin ≤ jl
se activa Modo 1 se activa Modo 0

sino Si iin ≥ ju Si iin ≤ jl
se activa Modo 0 se activa Modo -1

Observación 1.
Utilizando la aseveración dada en [37] de que cualquier ley de conmutación dependiente

del estado bien definida puede ser vista como una ley de conmutación dependiente del tiem-
po, el criterio de conmutación mostrado en la Tabla 4.1 puede ser visto también como una
ley de conmutación dependiente del tiempo. Para realizar lo anterior se define un tiempo de
conmutación tsw que es utilizado para definir intervalos de tiempo donde la lógica de con-
mutación se cambia alrededor del cruce por cero de la corriente. Esta observación simplifica
la implementación de la ley de control conmutada advirtiendo que los instantes de conmuta-
ción tsw para cambiar la lógica de conmutación ocurren siempre que d(t) = 0; esto es, cuando

m(tsw)− c1,0(tsw) = 0 con m(t) ∆
=

diin,re f
dt , lo cual implica:
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ωIpcos(ωtsw)+
RLIp−Vp

L
sen(ωtsw) = 0 (4.18)

O dicho de otra forma, tomando en consideración los semiciclos positivos y negativos de
la corriente de referencia, es posible establecer un tiempo constante tsw después del cual la
lógica de control cambia a las condiciones de conmutación por defecto. (Véase Tabla 4.2)

Tabla 4.2: Criterio de conmutación dependiente del tiempo del controlador propuesto (T es
el periodo de la frecuencia fundamental y t es el tiempo actual).

Semiciclo Condiciones sobre tsw Condiciones sobre iin

+

mod(t,T/2)≤ tsw Si iin ≥ ju Si iin ≤ jl
se activa Modo 0 se activa Modo -1

sino Si iin ≥ ju Si iin ≤ jl
se activa Modo 1 se activa Modo 0

−

mod(t,T/2)≤ tsw Si iin ≥ ju Si iin ≤ jl
se activa Modo 1 se activa Modo 0

sino Si iin ≥ ju Si iin ≤ jl
se activa Modo 0 se activa Modo -1

Finalmente, las secuencias de encendido y apagado (ON−OFF) de los interruptores Qi
con i = 1, ...,4 pueden ser rápidamente aplicadas usando los modos que hacen alcanzable a
iin,re f de acuerdo a la Figura 4.7. Observe que el factor de potencia se corrige debido a que
la corriente de referencia fue diseñada por medio de la medición del valor pico de voltaje y
asociándole una componente sinusoidal en fase con el voltaje vs. Como puede ser observado
en la Figura 4.7 las superficies superior e inferior en conjunto con la lógica de activación
dada en la secuencia de modos definen la trayectoria de la corriente alrededor de la refe-
rencia y por medio del tamaño del parámetro ε se limita la frecuencia de conmutación para
ası́ evitar oscilaciones indeseables (chattering). Por otro lado, más adelante será mostrado
mediante simulaciones que el valor del parámetro ε incide directamente sobre la magnitud
de la distorsión armónica. Finalmente se adiciona un controlador PI al lazo de control para
ganar robustez ante perturbaciones (sags de voltaje y variaciones paramétricas) y alcanzar el
voltaje de salida deseado vc,re f .
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Figura 4.7: Generación de las secuencias ON-OFF por medio de los modos activos.

4.3.3 Estrategia de control ante desplazamientos en la fase

En algunas aplicaciones es de interés utilizar el rectificador de forma que produzca po-
tencia reactiva, por ejemplo, operando como filtro activo. En este caso, en lugar de tener un
F.P. unitario se presenta un desfasamiento entre el voltaje y la corriente lo cual produce a
ciertos intervalos de tiempo potencias negativas que representan un flujo de energı́a hacia
la fuente (regeneración). Tomando en cuenta lo observado en la Figura 1.4 y considerando
la relación de potencias dada por VpIp

2 = vc,re f isal se puede expresar ahora el calculo de la
corriente pico de referencia (Ip,re f ) por medio de una función del ángulo de desfasamiento
(ϕ) de la siguiente manera:

Ip,re f =
2v2

c,re f

VpRcargacos(ϕ)
=

2vc,re f isal

Vpcos(ϕ)
(4.19)

Con cos(ϕ) 6= 0.
Note que la ecuación anterior solo es valida en el estado estacionario debido a que se

considera que el capacitor de salida ya alcanzó en valor de voltaje deseado vc,re f . La consi-
deración de incluir el término isal = vc,re f /Rcarga es debido a que se considera que el sistema
alcanzará el punto deseado (vc,re f ) aunque prácticamente no es posible para todos los esce-
narios de desfasamientos ya que se presenta un desbalance debido al aumento significativo
del valor calculado de Ip,re f . Para lograr esto es necesario un reajuste de ganancias en el
controlador PI pero no es considerado en los resultados que se muestran ya que lo qué se
pretende es mostrar que el controlador conmutado de corriente logra seguir en todo instante
de tiempo la señal de referencia.
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Observe que la dependencia de una función cosenoidal puede ser referida a la aparición
de potencia reactiva (Q) la cual es mostrada en el triángulo de potencias de la Figura 1.4.
Note que el hecho de existir el ángulo de desfasamiento φ no implica necesariamente que el
rectificador esté consumiendo potencia reactiva ya que esto sólo es posible por la conexión
de elementos inductivos y capacitivos adicionales. El hecho de que exista la dependencia de
la función cos(ϕ) en la Ecuación (4.19) provoca que a mayor ángulo de desfasamiento la
corriente pico de referencia aumente. Lo anterior trae consigo un desajuste en la relación de
potencia entrada-salida lo cual provoca que el capacitor ya no pueda ser cargado al nivel de
referencia deseado (vc,re f ). A pesar de lo anterior y debido a las restricciones impuestas en
la elección de las secuencias de conmutación, la corriente de referencia puede ser seguida
mediante las estrategias de las Tablas 4.1 y 4.2.

Nota: Aunque la estrategia de control diseñada puede seguir la referencia de corriente no
importando el ángulo de desfasamiento, fı́sicamente existe una restricción en el valor del
voltaje del capacitor de salida, el cual no puede ser cero, pues provocarı́a un cortocircuito.
En las siguientes secciones se ejemplifica el desempeño del controlador utilizando un ángulo
de desfasamiento que no llegue a descargar en su totalidad al capacitor de salida.

4.4 Simulaciones en lazo cerrado de la estrategia de control
propuesta.

En esta sección se muestran diversas simulaciones de la estrategia de control propuesta.
Las simulaciones para demostrar la validez del controlador propuesto fueron realizadas en
el software Matlab/simulink. En este caso fueron utilizadas funciones y herramientas pro-
pias del simulink para ayudar a diseñar los lazos de control. Algunas de estas funciones no
toman en consideración posibles disturbios (ruido, deformación de señales medidas, armóni-
cos propios de la red, etc.) que dificultan el cálculo o medición de las variables necesarias
para el diseño del controlador. Lo anterior da como resultado la consideración de variables
y señales ideales. Debido a lo anterior, simulaciones en el software Synopsys Saber Sketch
fueron realizadas con el fin de considerar aproximaciones más reales en las caracterı́sticas
de las señales y determinar ası́ qué dispositivos circuitales son idóneos para la realización
de la implementación experimental, ası́ como también evitar posibles eventualidades en el
desarrollo de las pruebas de rechazo de perturbaciones (sags y variaciones en la carga).

La Figura 4.8 muestra el diagrama de bloques realizado en simulink. El diagrama está cons-
tituido por un bloque generador de referencia de corriente que recibe las variables sensadas
de la corriente de salida isal , la amplitud del voltaje de entrada Vp y el valor del voltaje de
salida deseado vc,re f para calcular la corriente pico de referencia (Ip,re f ) y asociarla a una
función unitaria sinusoidal en fase con el voltaje de entrada (vs). Esta señal de referencia
se suma a la salida del controlador del lazo de voltaje (control PI para rechazo de pertur-
baciones) y asociada con una señal sinusoidal unitaria para finalmente suministrar la señal
resultante al generador de envolventes y al algoritmo de control conmutado de corriente. El
algoritmo decide qué par de interruptores serán activados mediante las restricciones dadas
en la Tabla 4.2. Finalmente, las señales correspondientes a las secuencia de activación de
interruptores (Q1−Q4) son enviadas al bloque del rectificador Boost, el cual está consti-
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tuido por dispositivos eléctricos y electrónicos con caracterı́sticas aproximadas a elementos
comerciales (IGBT´s, capacitores, resistores, inductores, diodos).

Figura 4.8: Estructura del diseño del controlador realizado en simulink.

La Figura 4.9 muestra el circuito rectificador diseñado en simulink. El circuito rectifica-
dor recibe de entradas las señales de conmutación para cada interruptor y envı́a las variables
de voltaje de entrada vs, el voltaje de salida vc, la corriente de salida isal , la corriente de
entrada iin y el valor pico del voltaje de entrada Vp hacia el bloque que calcula la corriente
pico de referencia. Los parámetros de diseño son: RL = 1,08Ω, L = 4,18mH, C = 2200µF ,
Rcarga = 70Ω, vc−re f = 300V , vs = 180sin(ωt), PCD ≈ 1250W . Las pruebas realizadas para
validar el controlador ante rechazo de perturbaciones fueron de un decremento en la resisten-
cia de carga Rcarga del 25% y un sag de voltaje del 25% en el voltaje de entrada vs. Adicio-
nalmente, se realizaron simulaciones para probar el controlador propuesto ante la aplicación
de un desfasamiento en el diseño de la corriente pico de referencia.

La Figura 4.10 muestra los resultados de simulación en cuanto a la contención de la
corriente de entrada iin dentro de la región formada por la señales envolventes, además de
la fase existente entre la corriente de referencia diseñada y el voltaje de entrada para un
F.P.' 1. Como puede observarse la corriente de entrada no pierde controlabilidad ya que se
encuentra a todo instante de tiempo evolucionando dentro de la región dada por las señales
envolventes diseñadas.
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Figura 4.9: Estructura del rectificador boost realizado en simulink.

Figura 4.10: Respuesta de la estrategia propuesta en estado estable. (a) Contención de la
corriente de entrada dentro de la region de envolventes. (b) Fase de la corriente de referencia
iin−re f con respecto al voltaje de entrada vs

La Figuras 4.11 y 4.12 muestran la acción del controlador para el rechazo de perturbacio-
nes tipo sag (25%) y cambio de carga (-25%). Como puede observarse en la Figura 4.11 los
transitorios de la corriente de entrada (iin) se mantienen dentro de la región de las señales en-
volventes ( ju y jl) en todo instante de tiempo y, por lo tanto, se asegura que siga un régimen
sinusoidal manteniendo ası́ un bajo contenido armónico.
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Figura 4.11: Respuesta transitoria de la corriente de entrada ante perturbaciones tipo sag y
cambios de carga.

La Figura 4.12 muestra el seguimiento del voltaje de salida al valor de referencia dado
(vc,re f = 300V ) ante las perturbaciones descritas anteriormente. Como puede observarse, el
voltaje a la salida se muestra regulado al valor deseado con una variación muy pequeña en
los instantes en que ocurren las perturbaciones. La variación observada con respecto a la
referencia es de máximo 12 volts en el instante de ocurrencia de la perturbación lo cual
representa una variación del 4%.

Figura 4.12: Respuesta del algoritmo diseñado para rechazo de perturbaciones tipo sag y
cambios en la resistencia de carga

Tratando de mostrar la ventaja que ofrece el control conmutado propuesto, la propuesta
fue comparada en términos de distorsión armónica total con diversas estrategias de control
previamente reportadas en la literatura. Lo anterior resaltó la ventaja que proveé el diseño y
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manipulación de la región dada por ε y la elección de las diferentes secuencias de conmuta-
ción.

Figura 4.13: Comparativa de la propuesta de control en términos de la distorsión armónica
total. (a) estrategia propuesta, (b) [54], (c) [49] y (d) [56]

.

Es meritorio mencionar que la propuesta diseñada se comparó con una propuesta que
plantea el diseño de un control de corriente por histéresis utilizando una doble señal en-
volvente [49] (en este caso se adapto la estrategia de control a la topologı́a del convertidor
utilizado), una propuesta de control en el marco de referencia DQ [54] y una propuesta que
considera una ley de conmutación dependiente del tiempo [56].

Como siguiente paso se procedió a realizar previamente simulaciones en el software
Synopsys Saber Sketch para llevar a cabo el dimensionamiento y elección de los componen-
tes necesarios para el desarrollo de un prototipo experimental. El software Synopsys Saber
Sketch permite la utilización de componentes electrónicos y el planteamiento de condiciones
no ideales en las variables del rectificador. Para el caso particular de la aplicación el lazo de
control PI fue realizado mediante amplificadores operacionales en configuración amplifica-
dor no inversor y de filtro pasabajas (integrador). Los elementos que intervienen en el diseño
de la ley conmutada fueron comparadores analógicos (utilizados para determinación del se-
miciclo presente y cuál fue la señal envolvente alcanzada), compuertas lógicas (utilizados
para la elección de la secuencia de conmutación), amplificadores de instrumentación (utili-
zados como sensores y para acondicionamiento de señales) y circuitos de función especial
como filtros, multiplexores, multiplicadores y temporizadores. La configuración circuital que
corresponde a los bloques del algoritmo visto en la Figura 4.6 son descritos a detalle en el
desarrollo del capı́tulo correspondiente a pruebas experimentales.

La Figura 4.14 muestra la respuesta del voltaje de salida y de la corriente de entrada
ante la perturbación de un cambio de carga del 50% en decremento. La perturbación se
consideró constante durante un intervalo de 200 ms. Como puede observarse, la corriente de
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entrada (gráfica superior) siempre mantiene su régimen sinusoidal debido a que durante todo
intervalo de tiempo su evolución transitoria siempre está contenida dentro de la región de las
señales envolventes. Por otro lado, el voltaje de salida (gráfica inferior) se mantiene regulado
al valor deseado (300 V) a pesar del cambio repentino en el valor de la carga.

Figura 4.14: Respuesta en simulación de Saber Sketch del controlador propuesto ante per-
turbaciones en la carga.

La Figura 4.15 muestra la respuesta del controlador ante perturbaciones en la entrada tipo
sag del 25%. En este caso la regulación del voltaje de salida converge al valor deseado mien-
tras la evolución transitoria de la corriente de entrada es mantenida en régimen sinusoidal a
pesar de la perturbación en la entrada. Note que la corriente de entrada en ningún momento
escapa de la región conformada por las señales envolventes ju y jl .

Como se mencionó anteriormente, la ley de control propuesta permite también la ope-
ración del rectificador cuando existe un desfasamiento de la corriente de entrada iin y del
voltaje vs sin alterar el régimen sinusoidal de las señales. Para corroborar lo anterior se hicie-
ron simulaciones a diversos desfasamientos en la corriente de referencia iin,re f . Las Figuras
4.16 y 4.17 muestran las señales del voltaje de entrada vs con respecto a la corriente de
entrada iin a diversos desfasamientos de esta última. Observe que el régimen sinusoidal se
mantiene y, por lo tanto, la presencia de armónicos se ve reducida además de que la evolu-
ción transitoria de la corriente de entrada se mantiene dentro de la región conformada por las
señales envolventes ( ju y jl), lo cual permite controlar la frecuencia de conmutación en los
interruptores.
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Figura 4.15: Respuesta en simulación de Saber Sketch del controlador propuesto ante per-
turbaciones en el voltaje de entrada.

Figura 4.16: Respuesta en simulación de Saber Sketch del controlador propuesto ante un
desfasamiento de 15◦ entre vs e iin.
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Figura 4.17: Respuesta en simulación de Saber Sketch del controlador propuesto ante un
desfasamiento de 40◦ entre vs e iin.

Ya habiendo finalizado las simulaciones que consideran la utilización de elementos eléctri-
cos y electrónicos con caracterı́sticas reales ası́ como el dimensionamiento de la etapa de
potencia se procedió a realizar la implementación experimental del controlador propuesto.
Lo anterior se describe con precisión en el siguiente capı́tulo.
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Capı́tulo 5

Pruebas experimentales

En este capı́tulo se muestra todo lo referente al desarrollo experimental, configuración
de circuitos y la lógica de operación propuesta. Empieza con la descripción gráfica de la im-
plementación de laboratorio y se procede a enlistar las diversas etapas por las que está cons-
tituido el sistema implementado. A continuación se procede a realizar la explicación de la
función de cada etapa y subetapa, se detalla la forma en cómo fue desarrollada cada función
y se describen los requerimientos de operación por cada etapa y subetapa. La explicación de
cada subetapa comienza con la descripción de cómo están formadas la etapa de potencia y
la etapa de control. En la descripción de la etapa de potencia se muestran los elementos que
la conforman y los lı́mites de operación. En el apartado de la etapa de control se muestra a
detalle los diferentes circuitos para diseñar la lógica de conmutación (detector de semiciclo,
cálculo de potencia, cálculo tiempo τsw, estimación de voltaje pico, sincronización con la red
y generador de señales) y el circuito de protección. Se detalla cómo es la interconexión y
funcionamiento de los circuitos en paralelo con la tarjeta dSpace y finalmente se muestran
los resultados experimentales de la implementación del controlador mediante gráficas de la
evolución transitoria de las variables involucradas.

5.1 Implementación de laboratorio

La implementación experimental está constituida por los elementos que se muestran en
la Figuras 5.1 y 5.2.
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Figura 5.1: Implementación experimental realizada.

Figura 5.2: Detalle de la circuiteria empleada en el desarrollo del controlador en forma ex-
perimental.

El desarrollo experimental contempla la utilización de circuiterı́a analógica porque per-
mite desarrollar acciones de control y manipulación de variables mucho más rápido que
utilizando sistemas de adquisición de datos. Lo anterior debido a que las señales son ma-
nipuladas tal cual se dan en el convertidor y no se requiere de etapas de conversión AD
(analógica-digital) o DA (digital-analógica) como en el caso de sistemas de adquisición de
datos o microcontroladores.

El prototipo diseñado para las pruebas experimentales está constituido por una etapa de
potencia, una etapa de control y un sistema supervisorio y de protección.

La etapa de control está constituida por el controlador propuesto, el cual puede observarse
nuevamente en la Figura 5.3. El controlador propuesto es de naturaleza continua y discreta
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por lo que se propone implementarlo usando 6 etapas: 1) el detector de voltaje pico, 2) el
generador de la corriente pico de referencia, 3) el detector de cruce por cero del voltaje,
4) la sincronización de la corriente de entrada o el control de potencia activa/reactiva, 5) la
lógica de conmutación basada en eventos y finalmente, 6) el control continuo de regulación
de voltaje.

Figura 5.3: Estructura del controlador propuesto.

5.1.1 El Control Hı́brido de Corriente

El control hı́brido de corriente está compuesto de las primeras cinco etapas mencionadas
anteriormente. Un amplificador operacional de instrumentación INA129 se usa para medir
el voltaje de entrada y un filtro pasa bajas se usa para aislar la frecuencia fundamental de
sus componentes armónicos. El voltaje pico se calcula usando la identidad trigonométrica
sen2(ωt)+ cos2(ωt) = 1, donde ω es la frecuencia fundamental. La identidad es implemen-
tada usando tres circuitos integrados AD633 configurados como multiplicadores y raı́z cua-
drada. Usando esta configuración, el voltaje pico puede ser estimado dentro de la primera
mitad del ciclo, aún en presencia de sags o caı́das de voltaje, como se muestra en la Figura
5.4.
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Figura 5.4: Estimación de voltaje pico y su respuesta durante una caı́da de voltaje. Las resis-
tencias tienen unidades de kΩ excepto donde se indica.

Generación de la Corriente de Referencia y Regulación del Voltaje de Salida

Por otro lado, la corriente pico de referencia se calcula usando la ley de conservación de
la potencia del rectificador dada por:

Pactiva,AC =
VpIp cosϕ

2
= PDC = vcisal (5.1)

donde Vp, Ip son los valores pico del voltaje y la corriente de entrada, isal es la corriente de
salida y ϕ el defasamiento entre la corriente y el voltaje de entrada. Si se desea corregir el
factor de potencia la Ecuación (5.1) se simplifica como sigue: PAC =

VpIp
2 = PDC = vcisal .

La corriente pico Ip,re f se calcula como función del voltaje de referencia y el ángulo de
desfasamiento usando vc,re f en vez de vc; esto es,

Ip,re f =
2vc,re f isal

Vp cosϕ
(5.2)
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Como el sistema puede estar sujeto a perturbaciones e incertidumbres, el balance de potencia
del convertidor no está exactamente dado por (5.1), puesto que pueden existir pérdidas de
conducción y conmutación; por lo que el valor obtenido ası́ de Ip se adiciona a la salida del
controlador de voltaje. En este caso, se usa un controlador PI debido a su simplicidad y a
sus capacidades de rechazar perturbaciones de frecuencias bajas. El diagrama completo del
generador de la corriente pico de referencia puede observarse en la Figura 5.5.

Figura 5.5: Generación de la corriente de referencia (Las resistencias tienen unidades de kΩ).

Control de Potencia Activa/Reactiva

Una vez que se calcula la referencia de corriente, lo siguiente es generar la referencia va-
riante en tiempo de la corriente e introducir el ángulo de desfasamiento correspondiente a la
potencia activa deseada. La corriente pico se usa para construir la señal variante en tiempo de
la corriente, la cual sólo contiene la frecuencia fundamental del voltaje de entrada. Con este
fin, la corriente pico de referencia en la salida del lazo de regulación de voltaje se multiplica
por una señal senoidal de amplitud unitaria y con el ángulo de desfasamiento deseado ϕ del
voltaje de entrada vs para generar la corriente de referencia iin,re f . La definición del ángulo
de desfasamiento se realiza usando el circuito dentro del rectángulo con lı́nea punteada en
la parte derecha superior de la Figura 5.4. El control de la potencia activa/reactiva se hace
directamente de acuerdo a:

cosϕ =
2PAC,activa,re f

VpIp
(5.3)

donde PAC,activa,re f es la potencia activa deseada. De manera alterna, el ángulo de desfasa-
miento puede ser utilizado para definir la potencia reactiva deseada (PAC,reactiva,re f ) como
sigue: senϕ =

2PAC,reactiva,re f
VpIp

.
Un filtro universal UAF42 se usa para sincronizarse con la red eléctrica y generar la onda

senoidal de referencia (Véase Figura 5.6). Este circuito constituye un esquema más flexible
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de sincronización y es más simple que los dispositivos PLL comunes y tiene la ventaja de
que también permite el control del ángulo de desfasamiento, con una compensación casi
inmediata. Como se estableció antes, el seguimiento perfecto de iin,re f no es posible, por ello
no puede obtenerse cero THD; sin embargo, el controlador de corriente puede seguir la señal
de la referencia con una precisión que define el diseño (ε).

Figura 5.6: Sincronización de la corriente y control de la potencia activa/reactiva.

Implementación de la Lógica de Conmutación Basada en Evento

El circuito que genera las superficies de conmutación definidas en la Tabla 4.2 y la lógica
propuesta que depende de tsw se implementa usando el circuito de la Figura 5.7. Este circuito
está constituido por un arreglo de amplificadores operacionales que generan los valores ju y
jl , mientras que los comparadores de voltaje producen valores lógicos de 1 o 0, si la corriente
alcanza o no estos niveles. El latch set-reset se mantiene activo con la elección de modo
anterior hasta que el siguiente evento detona un cambio. La detección del semiciclo positivo o
negativo se determina con un detector de cruce por cero del voltaje y un areglo de compuertas
que detecta un flanco positivo o negativo (véase Figura 5.7). El detector de flancos activa un
oscilador monoestable que da una señal para definir las compuertas lógicas que se usan para
implementar el criterio de conmutación de la Tabla 4.2.
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Figura 5.7: Implementación del criterio de conmutación.

El dispositivo que envı́a las señales de conmutación hacı́a los interruptores es un circuito
multiplexor (Véase Figura 5.7) el cual recibe la lógica de eventos diseñada mediante com-
puertas lógicas. En este caso los eventos de alcance de alguna señal envolvente son reprsen-
tados como valores 1 lógico o 0 lógico que en conjunto con el valor lógico de τsw establecen
las secuencias de conmutación adecuadas para cada semiciclo. En la Tabla 5.1 se aprecian
todas las posibles combinaciones de alcance para alguna señal envolvente y qué interrupto-
res se activan. Los términos CS y CI representan el alcance de la corriente de entrada a la
señales envolventes ju y jl de forma correspondiente. A continuación se exponen las tablas
de verdad diseñadas que definen la activación de cada interruptor.

semiciclo τsw CS CI Q1 Q2 Q3 Q4

+ 1 0 1 0 1 1 0
+ 1 1 0 0 1 0 1
+ 0 0 1 1 0 0 1
+ 0 1 0 0 1 0 1
- 1 0 1 0 1 0 1
- 1 1 1 1 0 0 1
- 0 0 1 0 1 0 1
- 0 1 0 0 1 1 0

Tabla 5.1: Tabla de verdad que muestra todos los posibles eventos de activación de los inte-
rruptores.

Ahora se procede a obtener mediante algebra booleana la combinación que debe darse
para activar cada interruptor. En el caso del semiciclo positivo, las expresiones booleanas
son:
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Q1 = τswCICS
Q2 = τswCICS+CICS
Q3 = τswCICS
Q4 = τswCICS+CICS

La barra en la parte superior de cada variable representa la función negada. En el caso
del semiciclo negativo se tienen las siguientes expresiones booleanas.

Q1 = τswCICS
Q2 = τswCICS+CICS
Q3 = τswCICS
Q4 = τswCICS+CICS

El siguiente paso es obtener mediante circuiterı́a digital las expresiones para cada semi-
ciclo y evento posible. La Figura 5.8 muestra el circuito implementado correspondiente al
diseño de la secuencia de conmutación para cada semiciclo. Las salidas corresponden a la
señal que cada interruptor recibirá dependiendo cuál semiciclo está presente a cada instante
de tiempo.

Figura 5.8: Implementación de las señales de conmutación para cada semiciclo mediante
compuertas lógicas.

Con lo anterior queda definida la implementación del control conmutado de corriente.
Como detalle adicional, la forma de variar el desfasamiento de la corriente de referencia es
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a través de la modificación de los valores de resistores en el circuito UAF42 para ası́ ge-
nerar una señal sinusoidal unitaria con el desfasamiento deseado. A continuación se detalla
cómo está conformada la etapa de potencia y qué tipo de señales utiliza para su control y
protección.

5.1.2 Etapa de potencia

La etapa de potencia está constituida por la fuente de entrada, un inductor de entrada,
una carga resistiva, capacitores de salida y un puente activo de IGBT´s encapsulado en un
arreglo denominado módulo inteligente. La fuente de entrada consiste en un transformador
variable (VariAC) a manera de poder hacer variaciones en el voltaje que se suministra al
rectificador y poder establecer disminuciones de voltaje que corresponden a la ocurrencia
del sag de voltaje. La capacidad de potencia del VariAC es de 2.1 kW.

La inductancia de entrada como se ha mencionado anteriormente, tiene la función de
provocar la función elevadora en el rectificador. En este caso la inductancia está constituida
por un inductor con núcleo de aire (para evitar la saturación magnética) de varios devanados.
La capacidad de potencia del inductor es de alrededor de 3 kW.

La carga corresponde a un arreglo de dos resistencias de potencia en serie (2.5 kW ca-
da una). El arreglo está constituido de forma que permite el cortocircuito de una resistencia
mediante un interruptor para poder realizar el cambio de carga del 50% propuesto. La capa-
citancia de salida está constituida por dos capacitores en serie de 2200 µF . El puente recti-
ficador lo conforma un módulo inteligente trifásico de IGBT´s PM50RSA060, y el circuito
manejador de compuertas con sus respectivas fuentes de aislamiento. El módulo inteligente
es un circuito de potencia aislado para aplicaciones de conmutación (UPS, inversores, fuen-
tes de alimentación, control de motores, etc.) que opera en un rango de 50 A, 600 V y 20 kHz
de frecuencia de conmutación, consta de circuitos de control incorporados para asegurar un
control de compuerta óptimo y protección de los dispositivos IGBT’s y diodos de giro libre.
La activación de los IGBT´s se realiza mediante señales de 0 V aplicadas a las terminales de
compuerta (gate). La conexión del módulo inteligente se realiza de tal forma que los IGBT´s
elegidos para la aplicación se encuentran en configuración puente completo (véase Figura
5.9 para clarificar la conexión del módulo con los demás elementos). El módulo inteligente
tiene la particularidad de proveer a su salida señales de variables sensadas de forma interna
en el encapsulado para detectar condiciones indeseables de operación que puedan llevar a la
destrucción del dispositivo. Las señales corresponden a la temperatura de operación, sobre-
corriente, sobre-voltaje y alcance del lı́mite dv/dt (Lı́mite de frecuencia). Estas señales son
direccionadas a un circuito lógico donde por medio de la detección de cualquiera de estas
condiciones se manda una señal que deshabilita las señales PWM del manejador de com-
puertas de los IGBT´s en el módulo inteligente. Adicionalmente a este método de protección
del sistema se utiliza un sistema de adquisición de datos para muestrear señales externas al
módulo inteligente. El sistema muestrea las señales de corriente de entrada, voltaje de en-
trada, voltaje de salida y corriente de salida con el fin de proteger la inductancia de entrada,
resistencia de carga, transformador variable y capacitor de salida en caso de que sean re-
basados sus lı́mites nominales de operación. El sistema de adquisición de señales utilizado
corresponde a una tarjeta dSpace 1103 que permite muestrear las señales y manipularlas me-
diante algoritmos diseñados en el entorno Simulink de Matlab. El algoritmo diseñado en este
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caso sirve para establecer condiciones de operación máximas para cada variable de interés
y mandar una señal de deshabilitación de las señales PWM cuando alguna de las variables
rebasa las anteriores condiciones.

Figura 5.9: Conexión del módulo PM50RSA060 con la fuente de entrada y elementos de
salida (capacitor y resistencia de carga).

La operación del módulo PM50RSA060 se realiza mediante su conexión con el circuito
manejador de compuertas y de aislamiento. Este circuito recibe las señales PWM del con-
trolador propuesto y permite el aislamiento del circuito de control con la etapa de potencia
mediante la utilización de optoacopladores y fuentes de aislamiento. El circuito manejador
de compuertas se muestra en la Figura 5.10. Nótese en la Figura 5.10 que el manejador de
compuertas deshabilita las señales PWM mediante la recepción de una señal en su terminal
break o mediante las señales de falla que envı́a el módulo PM50RSA060.

78



Figura 5.10: Circuito de aislamiento de señales PWM y envı́o de señales de falla al circuito
de protección.

La tarjeta de conexión mostrada en la Figura 5.10 se alimenta con 20 V de una fuente
conmutada aislada VLA106-24154 y como puede ser apreciado a la entrada de las señales
PWM se encuentran optoacopladores para aislar completamente el circuito de control de la
etapa de potencia. Las señales de deshabilitación provistas a la terminal break corresponden
a los dos métodos de protección contemplados (vı́a señal de falla del módulo inteligente
o mediante sistema de adquisición de datos). A continuación se expone cómo es la lógica
de operación de ambos métodos y el circuito mediante el cual se acoplan para producir la
deshabilitación de las señales PWM.

5.1.3 Métodos de protección del módulo inteligente

El circuito mediante el cual se deshabilitan las señales PWM se muestra en la Figura
5.11. El circuito está constituido por una configuración de flip-flops que en caso de recibir
una señal de alguna de las condiciones detectadas en el módulo inteligente (sobre-corriente,
sobre-voltaje, alcance del lı́mite de frecuencia o de temperatura) manda un señal de 0 V que
deshabilita las salidas PWM. Además de lo anterior, otro flip-flop recibe la señal de falla
de la tarjeta dSpace que corresponde al alcance de los lı́mites de corriente y voltaje permi-
tidos a la entrada y salida del rectificador. Cada flip-flop cuenta con interruptores de puesta
a tierra en sus terminales de entrada para reestablecer su operación cuando ocurra una falla
o parar manualmente la operación del rectificador. Observe además en la Figura 5.11 que
el circuito se realiza utilizando compuertas lógicas, lo cual asegura que la acción de control
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para deshabilitar las señales PWM se realice de forma muy rápida (50 ns aproximadamente
comparado con 0.4 µs que es el tiempo de transición hacia conducción de los IGBT´s). El
otro método propuesto de protección es mostrado en la Figura 5.12. La Figura 5.12 muestra
la lógica realizada en el entorno Simulink mediante la cual la tarjeta dSpace envı́a la señal de
deshabilitación a la terminal del flip-flop que desactiva las salidas PWM. El anterior algorit-
mo permite cambiar fácilmente los lı́mites de operación de acuerdo a la potencia deseada del
rectificador. Al igual que en el método anterior, la señal de falla dada por la tarjeta dSpace
se envı́a a un flip-flop que manda la señal de deshabilitación a la salida del circuito mostrado
en la Figura 5.11. Observe que la salida del circuito de la Figura 5.11 recibe las señales de
conmutación generadas y mediante un arreglo de compuertas NAND es obtenido el comple-
mento de ellas, ya que los IGBT´s, como se mencionó anteriormente, se activan con señales
de 0 V.

Figura 5.11: Circuito de protección del rectificador ante condiciones indeseables de opera-
ción.

Finalmente, las señales PWM de la salida de circuito de la Figura 5.11 se envı́an al
circuito manejador de compuertas y de aislamiento mostrado en la Figura 5.10.
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Figura 5.12: Condiciones de paro dadas por la tarjeta dSpace en simulink.
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5.2 Evaluación Experimental del Desempeño

Con el fin de demostrar la factibilidad y el desempeño de la estrategia de conmutación
propuesta se hicieron experimentos en un prototipo de rectificador PWM de una potencia de
1 kW. El rectificador tiene los siguientes parámetros L = 4,6mH, C = 1100 µF , Rcarga = 200
Ω, vs = 120sen(ωt) V , vc,re f = 300 V . Primeramente, la habilidad del controlador hı́brido pa-
ra controlar el rizo de corriente se evalúa usando diferentes amplitudes ε. Los resultados se
muestran en las Figuras 5.13, 5.14, 5.15 y 5.16 donde también puede observarse el desem-
peño en condiciones de lazo abierto. El controlador puede confinar las trayectorias de la
corriente y con ello, controla el máximo rizo de corriente de entrada. Una ventaja del control
propuesto es que el rizo puede ser confinado de manera arbitraria en una vecindad de tamaño
ε1. Para los experimentos que se muestran en las Figuras 5.14, 5.15 y 5.16 la máxima fre-
cuencia de conmutación es 5 kHz, 10 kHz y 16 kHz, respectivamente. Note que la distorsión
armónica observada en la figuras es superior a la mostrada en simulaciones pero es debido
a la no idealidad de respuesta en los interruptores (IGBT´s) ya que existen pequeños transi-
torios de encendido y apagado que hacen que no se conmute instantáneamente, además de
tiempos muertos considerados como protección contra cortocircuito. Observe además que al
modificar el valor de ε, la distorsión armónica total (THD) puede ser controlada. En la Figura
5.17, se observa cómo la convergencia de la corriente de entrada hacı́a la región formada por
las señales envolventes puede ser lograda con sólo dos acciones de conmutación.

Figura 5.13: Evolución experimental de la corriente de entrada en condiciones de lazo abierto
.

1Experimentalmente este valor tiene una cota inferior debido a las restricciones fı́sicas del dispositivo se-
miconductor, en el caso del experimento, la frecuencia de conmutación no puede ser mayor de 20 kHz
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(a) ε = 3 A.

(b) THD.

Figura 5.14: Evolución experimental de la corriente de entrada con el control de corriente
propuesto para una frecuencia de conmutación de 5 kHz (a) y distorsión armónica total (b).
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(a) ε = 1.3 A.

(b) THD.

Figura 5.15: Evolución experimental de la corriente de entrada con el control de corriente
propuesto para una frecuencia de conmutación de 10 kHz (a) y distorsión armónica total (b).
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(a) ε = 0.65 A.

(b) THD.

Figura 5.16: Evolución experimental de la corriente de entrada con el control de corriente
propuesto para una frecuencia de conmutación de 16 kHz (a) y distorsión armónica total (b).
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Figura 5.17: Acercamiento de la evolución de las trayectorias de corriente. El control de
rizo y el seguimiento de la corriente pueden realizarse tan rápido como dos instantes de
conmutación.

La Figura 5.17 del lado izquierdo muestra que el convertidor inicia su operación como
un rectificador no controlado. Una vez que se activa el controlador, la corriente converge
hacı́a la región formada por las señales envolventes a la referencia ( ju y jl). La acción ocurre
en solo dos instantes de conmutación no importando en que tiempo ocurra la activación del
controlador. Esto se debe a que todo posible escenario ya ha sido considerado en la lógica de
conmutación mostrada en la Tabla 4.2.

La habilidad de regular la potencia activa/reactiva también fue evaluada. Corrimientos
de fase de ϕ = 20◦ y ϕ = 40◦ fueron implementados y las Figuras 5.18 y 5.19 despliegan
los resultados. La Figura 5.18 y 5.19 muestran el voltaje de salida y la corriente de entrada,
ası́ como el contenido armónico de la corriente de entrada. Observe cómo el controlador
propuesto puede seguir la corriente y el voltaje de referencia; ası́ también, puede apreciarse
el efecto del corrimiento de fase ϕ en la amplitud de la corriente de entrada. Como puede
deducirse de la Ecuación (5.2), si−90◦<ϕ< 90◦, la amplitud de la corriente es proporcional
a la fase, por lo que alrededor de 0◦ puede obtenerse la amplitud más pequeña, mientras
que ϕ ≈±90◦ amplitudes de corriente que se obtienen pueden ser muy grandes. Este hecho
impone restricciones fı́sicas en las amplitudes de corriente y corrimientos de fase que pueden
obtenerse. En esta figura también es posible observar el efecto del valor de ε en la THD de la
corriente de entrada; observe como valores más grandes de ε, resultan en THD más grandes.
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Figura 5.18: Evolución experimental de la corriente de entrada y el voltaje de salida ante un
desfasamiento de 20◦.

Figura 5.19: Evolución experimental de la corriente de entrada y el voltaje de salida ante un
desfasamiento de 40◦.

Finalmente, para mostrar la robustez del controlador propuesto, se indujo una variación
de -50% en la carga, ası́ como un sag o una caı́da del voltaje de entrada del 20%.
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5.2.1 Resultados experimentales ante variaciones en carga y sags de
voltaje

Las pruebas realizadas para verificar el rechazo de perturbaciones en la carga por el
lazo de control de voltaje fueron realizadas mediante variaciones en su valor mediante un
decremento del 50 % (200 Ω - 100 Ω). La Figura 5.20 muestra la evolución transitoria de
la corriente de entrada iin en el instante en que ocurre el cambio de carga. Nótese que a
pesar del cambio, la corriente mantiene su régimen sinusoidal en todo tiempo y, por lo tanto,
siempre es contenida evolucionando dentro de la región formada por las señales envolventes.
Observe además en la Figura 5.20 que al ocurrir el cambio de carga no existen transitorios
oscilatorios en la respuesta de la corriente por lo que se estabiliza de forma muy rápida.

(a) Evolución de la corriente de entrada.

(b) Acercamiento al instante en que ocurre el cambio de carga.

Figura 5.20: Evolución transitoria de la corriente ante un cambio de carga del 50 %.
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La Figura 5.21 muestra el efecto del cambio de carga en el voltaje de salida vc. Como
puede observarse, el voltaje de salida se mantiene regulado con un mı́nimo de perturbación en
el instante en que ocurre la variación. La desviación que se observa es de aproximadamente
1.33 % del valor total de voltaje (300 V) por lo que se considera que el controlador responde
de forma adecuada a la variación de la carga.

(a) Seguimiento de la referencia de voltaje de salida por el controlador.

(b) Acercamiento al instante en que ocurre el cambio en la carga.

Figura 5.21: Respuesta del controlador para el rechazo de la perturbación en la carga del 50
%.

Finalmente, las pruebas finales fueron para verificar la respuesta del controlador pro-
puesto ante sags de voltaje. El controlador fue sometido ante varios sags de voltaje de diver-
sas magnitudes donde la máxima variación fue de aproximadamente 25 %. La Figura 5.22
muestra la evolución transitoria de la corriente en el instante en que ocurre el sag de voltaje.
Nuevamente, puede observarse cómo la corriente de entrada mantiene su régimen sinusoidal
a todo instante de tiempo a pesar del sag producido.
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(a) Evolución de la corriente de entrada.

(b) Acercamiento al instante en que ocurre un sag de voltaje.

Figura 5.22: Evolución transitoria de la corriente de entrada ante sags de voltaje.

La Figura 5.23 muestra el rechazo de perturbaciones tipo sag para regular el voltaje de
salida vc al valor deseado de 300 V. Nótese que al ocurrir el sag de mayor magnitud la
máxima variación en el voltaje de salida es de aproximadamente 2.33 %, por lo que presenta
una buena respuesta ante este tipo de eventos que son comunes en la red eléctrica.
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(a) Regulación de vc ante sags de voltaje.

(b) Acercamiento al instante en que ocurre un sag de voltaje.

Figura 5.23: Respuesta experimental del controlador en la regulación del voltaje de salida
ante diversos sags de voltaje.

Las pruebas anteriores dan por concluido los resultados experimentales referidos a la
compensación del factor de potencia, el cumplimiento del máximo THD permitido y final-
mente al rechazo de perturbaciones en la entrada y carga. Además de lo anterior, se compensa
la deficiencia que presentan este tipo de convertidores cuando ocurre el cruce por cero de la
corriente de entrada, dado que, en todo instante de tiempo la evolución transitoria de la co-
rriente permanece alrededor del punto de operación deseado (dentro de las señales envolven-
tes a la referencia). Es de gran relevancia hacer notar que el control conmutado de corriente
propuesto puede tomar acción de control en sólo dos eventos de conmutación con lo cual
se asegura la rápida disminución del error en el problema de seguimiento de la referencia.
Las pruebas adicionales realizadas en cuanto a la aplicación de desfasamientos demuestran
la versatilidad de la estrategia de control planteada para seguimiento de trayectorias en diver-
sas condiciones de operación. Nótese además que la estrategia de control propuesta puede
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ser aplicada a inversores de voltaje ya que comparte la misma estructura que el convertidor
estudiado en el presente trabajo de tesis.
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Capı́tulo 6

Contribuciones y conclusiones

Durante el desarrollo del presente trabajo de tesis se lograron ciertas contribuciones al
estado del conocimiento del control de convertidores tipo rectificador en términos de estabi-
lidad, controlabilidad y mejora a técnicas de control anteriormente utilizadas.

6.1 Contribuciones

Durante el desarrollo del presente trabajo de tesis se obtuvieron las siguiente contribu-
ciones.

Se desarrolló una estrategia de control donde se omite la utilización de una técnica
SPWM y por lo tanto las deficiencias asociadas a está son superadas.

La estrategia desarrollada utiliza la aproximación del sistema a una descripción lineal por
pedazos que evita la perdida de información de rizo o fase que utilizando una descripción
promediada o transformaciones de las variables como en el control en el marco de referencia
sı́ncrono (DQ).
Se desarrolló un análisis de la pérdida de controlabilidad reportada en la literatura vista como
una distorsión en los cruces por cero y se propuso una estrategia de control que evita esta
perdida de controlabilidad.
El control conmutado propuesto es susceptible de utilizarse en una gran variedad de con-
troladores de tipo continuo en el lazo de regulación de voltaje. Este hecho le da una gran
versatilidad en cuanto a ser utilizado para otros propósitos de control como puede ser el se-
guimiento de una corriente de referencia con el fin de controlar el flujo de potencia.
Debido a que la implementación experimental se realizó mediante electrónica analógica hace
posible que a futuro pueda desarrollarse un circuito integrado que encapsule en su totalidad
el controlador propuesto en el presente trabajo de tesis.
Se presentaron resultados de este trabajo de tesis en el congreso internacional de la sociedad
de electrónica industrial (Industrial Electronics Society) 2014 (IECON 2014) con el artı́culo:
Piecewise Hysteresis-Type Control of a Single Phase Active Three-Level Rectifier with Low
THD.
Se mostró que analizar un convertidor como un sistema conmutado lineal permite hacer que
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su evolución puede ser confinada en una vecindad suficientemente pequeña del origen, usan-
do una conmutación dependiente del tiempo.
Se escribió un artı́culo en la revista Control Engineering Practice de la editorial Elsevier con
el titulo: Controllability of rectifiers and three point hysteresis line current control. Vol. 55,
pp. 212-225, 2016.
Se escribió un artı́culo con las caracterı́sticas relevantes del desarrollo experimental y fue
sometido a la revista IEEE Latin America Transactions con el tı́tulo: On the implementation
of advanced hybrid controllers of AC/DC converters.

6.2 Conclusiones
El estudio en esta tesis se centro en el análisis de un rectificador PWM (tipo puente com-

pleto), el modelado para propósitos de control y el diseño de una ley de control conmutada
para la corriente con el objetivo de cumplir con requerimientos normativos de distorsión
armónica total, compensación del factor de potencia, ası́ como también, la regulación del
voltaje de salida en presencia de perturbaciones de tipo depresión (sag de voltaje) en el vol-
taje de entrada y reducción en la resistencia de carga. El análisis y modelado del rectificador
se realizó utilizando una descripción lineal por pedazos ya que permite tener indicio en forma
precisa de los transitorios de corriente y de esta forma en conjunto con un control conmutado
de corriente establecer un control sobre el rizo y disminuir las afectaciones derivadas de ello.
Al control conmutado de corriente se le adicionó un lazo de regulación del voltaje de salida
y rechazo de perturbaciones con el objetivo de diseñar la corriente de referencia. Tomando
en cuenta la problemática y los objetivos planteados al inicio del presente trabajo de tesis se
obtuvieron los siguientes resultados.

• La problemática presentada en el control de corriente por histéresis (distorsión en los
cruces por cero) se abordo mediante el diseño de una ley de control conmutada de
corriente. Se mostró como la distorsión en los cruces por cero se debe a la activación
de modos no adecuados para mantener la evolución de la corriente alrededor de la
referencia, es decir, se pierde controlabilidad por un determinado intervalo de tiempo
definido como Td . El control conmutado de corriente propuesto define la secuencia de
modos adecuada para mantener siempre a una tasa fija la convergencia de la corriente
alrededor de la referencia.

• Se establecieron condiciones de controlabilidad para el rectificador estudiado por me-
dio del análisis del sistema como un sistema conmutado. El resultado fue la designa-
ción de las secuencias de activación de modos para el ciclo completo de operación del
rectificador y se estableció cual secuencia (Modo 1, Modo -1) genera problemas de
controlabilidad.

• Fue propuesta una lógica de conmutación en los interruptores dada por intervalos de
tiempo definidos por el cruce por cero de la referencia y si el sistema evoluciona dentro
del intervalo tsw o no. El resultado fue el diseño de una controlador conmutado de
corriente donde por medio del establecimiento de bandas ( ju y jl) alrededor de la
referencia y de la evolución transitoria de la corriente se elige el modo a activarse.
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Cada vez que el transitorio de corriente alcanza alguna banda, se activa algún modo
previamente definido en la secuencia, es decir, se manda una señal de conmutación a
los interruptores que conforman el modo. La señal de conmutación representa la señal
PWM necesaria para activar los interruptores y es dada en forma directa sin necesidad
de requerir algoritmo adicional como en el caso de una señal SPWM (Modulación en
ancho de pulso sinusoidal).

• El controlador conmutado de corriente se diseño en conjunto con un controlador PI
con el propósito de rechazar perturbaciones de tipo sag y de disminución en la carga
de salida. El controlador en conjunto es definido como un controlador hı́brido ya que
conjunta una dinámica continua dada por el controlador Proporcional-Integral y una
dinámica discreta originada en el control conmutado de corriente. Aunque el contro-
lador se diseño para operar el rectificador PWM con un factor de potencia unitario, el
controlador es susceptible de operar en escenarios donde exista desfasamiento entre la
corriente de entrada (iin) y el voltaje de entrada (vs) y aún ası́ lograr que la evolución
del sistema se mantenga dentro de las bandas a todo instante de tiempo.

• Todo el diseño de la estrategia de conmutación, secuencias y lazos de control se im-
plementaron experimentalmente mediante la utilización de circuitos electrónicos, dis-
positivos eléctricos y con el fin de corroborar lo planteado teóricamente se midieron
y observaron la señales caracterı́sticas del sistema y del controlador con sistemas de
adquisición de datos y equipo de medición electrónico.

• Resultados teóricos y prácticos fueron reportados en artı́culos de conferencia y de
revista arbitrados.

En forma general esta tesis da evidencia experimental de que los resultados obtenidos teóri-
camente pueden ser aplicados en el control de convertidores de tipo rectificador. En parti-
cular, se mostró como utilizando un control conmutado de corriente es posible resolver el
problema del control de corriente por histéresis qué es el de limitar la corriente mediante
el planteamiento de bandas envolventes a la corriente de referencia evitando distorsiones de
la corriente en los cruces por cero. El desarrollo experimental además, mostró que existe
una facilidad de implementación del controlador mediante circuitos analógicos, ası́ como
viabilidad y el buen desempeño del controlador propuesto. El hecho de realizar toda la im-
plementación mediante electrónica analógica hace posible que a futuro pueda desarrollarse
un circuito integrado que encapsule en su totalidad el controlador planteado en el presente
trabajo de tesis.

6.3 Trabajo futuro

La estrategia de control planteada fue probada en un convertidor PWM monofásico pero
también es susceptible de ser aplicada a diversos convertidores que comparten un comporta-
miento similar o tienen interconexión a la red eléctrica. Como trabajo a futuro queda qué la
estrategia de control sea extendida a los siguientes casos:
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1. En el caso de un rectificador PWM trifásico, la distorsión presentada en los cruces
por cero puede ser minimizada mediante una estrategia de control utilizando el mismo
criterio presentado en esta tesis pero utilizando referencias desfasadas 120◦. En este
caso existirı́an 3 posibles secuencias de conmutación ya que ahora se constituirı́a el
convertidor de 6 interruptores.

2. Debido a la capacidad de la estrategia planteada de poder seguir referencias de co-
rriente con desplazamiento en la fase es posible utilizarla en la compensación de des-
viaciones de sistemas eléctricos para diversos propósitos. Una posible aplicación de lo
anterior es en el diseño de un corrector del factor de potencia (PFC).

3. Inversores de voltaje. Es posible que la estrategia sea aplicada a inversores monofási-
cos debido a que comparte similitud de operación con el rectificador monofásico estu-
diado (estructura tipo puente completo). En este caso, las ondas de salida del inversor
son de tipo sinusoidal y por medio del controlador conmutado de corriente propuesto
en la presente tesis se puede controlar la demanda de corriente en fase cuando se pre-
senten cargas que puedan desviar la fase como lo son las cargas inductivas.

4. Con respecto al análisis realizado con herramientas de sistemas conmutados queda
como trabajo a futuro realizar un análisis mas exhaustivo de la controlabilidad y esta-
bilidad del sistema estudiado para que pueda ser extendido a casos mas generales.

5. Como trabajo a futuro también queda realizar la implementación del controlador pro-
puesto en conjunto con otro tipo de controladores continuos con el fin de corroborar
su buen desempeño en diversos escenarios.
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