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Resumen

La proliferacion en los ultimos afios de equipos electrénicos
conectados a redes de distribucion eléctrica, ha provocado la
apariciéon de standards internacionales, como por ejemplo la norma
EN 61000-3-2, que regulan la distorsion armoénica de baja frecuencia
gue dichos equipos pueden introducir en la red. En este contexto,
los rectificadores con alto factor de potencia constituyen una de las
soluciones mas adecuadas para reducir la distorsibn armoénica de la
corriente consumida de la red eléctrica. En su version monofasica y
cuando no se requiere devolver energia a la red, los rectificadores
con alto factor de potencia suelen implementarse mediante la
asociacion en cascada de un rectificador pasivo (diodos) y un
convertidor dc-dc de tipo boost. Un lazo de regulacion de corriente
se encarga de mantener la distorsion de la corriente de entrada
proxima a cero, recibiendo una sefal de consigha de un lazo de
regulacion de la tension de salida. Este ultimo lazo se encarga de
mantener la tensibn de salida cercana a un cierto valor de
referencia.

El problema mas documentado en la literatura al respecto es
la pobre respuesta dinamica del lazo de regulacion de tension,
debido a que dicho lazo debe ser extremadamente lento para no
producir distorsibn en la corriente de entrada. En esta tesis se
propone la aplicaciéon de las técnicas de control Robust Model
Following (RMF) y Load Injection Current (LI2) al disefio del lazo de
regulacion de la tension de salida. Dichas técnicas permiten reducir
considerablemente la impedancia de salida del convertidor en lazo
cerrado, sin que se requiera aumentar la velocidad de respuesta
del lazo de tensidn. En consecuencia, mejoran de forma notable la
respuesta dindmica del convertidor sin distorsionar la corriente de
entrada. Una ventaja adicional de las técnicas propuestas es su
bajo coste de implementacién, lo que las convierte en una
alternativa muy interesante para ser implementadas en equipos
industriales.






Resum

La proliferaci6 en els Ultims anys d'equips electronics
connectats a xarxes de distribucié eléctrica, ha provocat l'aparicio
d'estandards internacionals, com per exemple la norma EN 61000-3-
2, que regulen la distorsi6 harmonica de baixa freqiéncia que tals
equips poden introduir en la xarxa. En aquest context, els
rectificadors amb alt factor de poténcia constituixen una de les
solucions més adequades per a reduir la distorsi6 harmonica del
corrent consumit de la xarxa eléctrica. En la seua versi6 monofasica
i quan no es requerix tornar energia a la xarxa, els rectificadors amb
alt factor de poténcia solen implementar-se per mitja de
l'associacié en cascada d'un rectificador passiu (diodes) i un
convertidor dc-dc de tipus boost. Un llac de regulacié de corrent
s'encarrega de mantindre la distorsié del corrent d'entrada proxima
a zero, rebent un senyal de consigna d'un lla¢c de regulacié de la
tensié d'eixida. Aquest Ultim llag s'encarrega de mantindre la tensio
d'eixida proxima a un cert valor de referéncia.

El problema més documentat en la literatura respecte d'aixd
és la pobra resposta dinamica del lla¢c de regulacié de tensio, pel
fet que el llag ha de ser extremadament lent per a no produir
distorsidé en el corrent d'entrada. En esta tesi es proposa l'aplicacio
de les técniques de control Robust Model Following (RMF) i Load
Injection Current (LI2) al disseny del llag de regulacié de la tensio
d'eixida. Aguestes técniques permeten reduir considerablement la
impedancia d'eixida del convertidor en llac tancat, sense que es
requerisca augmentar la velocitat de resposta del llag de tensio. En
consequeéencia, milloren de forma notable la resposta dinamica del
convertidor sense distorsionar el corrent d'entrada. Una avantatge
addicional de les técniques propostes és el seu baix cost
d'implementacio, la qual cosa les convertix en una alternativa molt
interessant per a ser implementades en equips industrials.






Abstract

In recent years the proliferation of electronic equipment
connected to the power grid has led to the emergence of
international standards, such as EN 61000-3-2. These standards
regulate low frequency harmonic distortion that such equipment
may introduce to the grid. In this context, high power factor rectifiers
are one of the most appropriate solutions to reduce harmonic
distortion in the current drawn from the mains. When no power is
returned to the grid, single phase high power factor rectifiers are
typically implemented by the cascade association of a passive
rectifier (diodes) and a dc-dc boost converter. A current control
loop keeps the distortion of input current close to zero, while the
reference signal is obtained from the output voltage control loop.
This last loop keeps the output voltage close to a certain reference
value.

The most documented problem in the related literature is the
poor dynamic response of the voltage control loop, as that loop
must be extremely slow in order to not produce any distortion in the
input current. In this thesis, Robust Model Following (RMF) and Load
Current Injection (LI2) techniques are applied to the control loop
design of the output voltage. With these techniques the closed loop
output impedance of the converter is significantly reduced without
the need to increase the speed of the voltage control loop. As a
result, the converter dynamics improve significantly without distorting
the input current. An additional advantage of the proposed
techniques is their low cost, which makes them a very interesting
alternative for implementation in industrial equipment.
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CAPITULO 1

INTRODUCCION Y ESTADO DE LA TECNICA







1.1 Introduccion

1.1.1 Control lineal de convertidores conmutados

Los convertidores de potencia conmutados son sistemas no
lineales que admiten ser linealizados en torno a un punto de
operacion, obteniéndose un modelo de pequefa sefial y baja
frecuencia (valido hasta la mitad de la frecuencia de conmutacion,
aproximadamente) mediante el cual se puede proceder al disefio
de las estructuras de regulacion apropiadas de acuerdo con unas
especificaciones determinadas: ancho de banda en lazo cerrado,
estabilidad, rechazo de  perturbaciones, etc. [2][2][3].
Tradicionalmente, los lazos de regulacion lineales de convertidores
conmutados realimentan una o varias de las variables de estado de
la etapa de potencia: la tensidbn en los condensadores de salida y la
corriente en los inductores, o en un elemento que conduzca la
corriente de un inductor en algin momento del periodo de
conmutacion. Esto da lugar a los métodos de control lineal mas
extendidos actualmente: el control modo tension o VMC [3] (del
inglés “Voltage-Mode Control”) y el control modo corriente o CMC
(del inglés “Current-Mode Control”) [4]-[14].

El control modo tensiéon [3], caracterizado por realimentar
Unicamente la tensibn de salida y emplear un solo regulador, se
desarrollé en la década de los 70 y fue ampliamente superado en
prestaciones a finales de los 80 [5] por los controles modo corriente,
cuya caracteristica comun es la presencia de dos lazos de
regulaciéon: uno externo de tensién que controla la tension de salida
y otro interno de corriente que realimenta la corriente en el inductor
(o la corriente en un interruptor que conduzca la del inductor
durante ciertos intervalos de tiempo).

Las principales ventajas que se derivan de los controles modo
corriente son: la proteccion intrinseca contra sobrecorrientes en la
etapa de potencia, la posibilidad de conectar en paralelo varios
convertidores y la simplicidad del disefio del regulador de tension,
ya que la funcién de transferencia del lazo interno de corriente
cerrado (que es la que “ve” el lazo de tensidn) puede ser asimilada
a un sistema de primer orden [4]-[14].
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Entre los controles modo corriente destacan el modo
corriente de pico o CIC (del inglés “Current-Mode Injected Control”)
[4][8], que se caracteriza por el sensado de la corriente en uno de
los interruptores de potencia y utilizar un lazo interno de corriente
cuyo regulador puede ser asimilado a una ganancia constante, y el
control modo corriente media o ACC (del inglés “Average Current-
Mode Control”) [9]-[14], que sensa la corriente directamente en el
inductor.

CIC presenta una acusada sensibilidad frente al ruido de
conmutacion, ya que el sensado de corriente se efectlia en uno de
los conmutadores de la etapa de potencia y en consecuencia la
medida presenta un ruido apreciable (oscilaciones de alta
frecuencia), cada vez que el transistor conmuta. En la actualidad,
ACC constituye una alternativa interesante frente a CIC, pues
mantiene las ventajas caracteristicas de los controles modo
corriente, mejorando los problemas de ruido en la medida. Una
ventaja adicional que ofrece ACC sobre CIC es la posibilidad de
introducir reguladores mas sofisticados en el lazo de corriente (en
CIC el regulador de corriente puede asimilarse a una simple
ganancia), aumentando la flexibilidad en el disefio [9]-[14].

Ademas de los métodos de control citados, existen otros que
se han venido utilizando en menor medida, “Hysteretic Control” [15],
“Critical Conduction Mode Control”’[15], “Nonlinear Carrier Control”
[15][16] o “One-Cycle Control” [17] son algunos ejemplos.

El principal inconveniente de las técnicas de regulacion lineal
convencionales, aplicadas al control de convertidores conmutados,
reside en la influencia que sobre el modelo lineal tienen las
denominadas incertidumbres del sistema, esto es, el punto de
operacion elegido (que determina fuertemente el modelo de
pequefa sefal, sobretodo en conduccién discontinua) y las
variaciones de los elementos de la etapa de potencia respecto a
unos valores nominales (debidas a Ila tolerancia de los
componentes, envejecimiento, elementos parasitos no modelados,
etc.). Como resultado, los reguladores disefiados para el modelo
nominal pueden ver mermada su eficacia, degradandose las
prestaciones y la estabiidad de la regulacion (llegando en
ocasiones a la inestabilidad si se producen diferencias importantes
entre el modelo nominal y el convertidor real). Desde esta
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perspectiva, se comprende el interés de perfeccionar estructuras
de regulacioén robustas, en el sentido de presentar una reducida
sensibilidad frente a incertidumbres tanto estructuradas (tolerancias
de los componentes, por ejemplo) como no estructuradas
(variaciones de la tensibn de entrada y de la carga,
principalmente).

El disefio de los lazos de control en convertidores
conmutados presenta una problematica similar a la de otros
sistemas regulados: los objetivos de disefio para obtener alta
robustez de prestaciones (rechazo de perturbaciones, seguimiento
de consigna, etc.) son contradictorios con la llamada robustez en
estabilidad (insensibilidad ante ruido de alta frecuencia, modos no
modelados, etc.). Para reconciliar ambas vertientes es necesario
llegar a soluciones de compromiso que han dado lugar a diversos
enfoques dentro de la teoria de control robusto: H-infinito [18]-[21],
mu-synthesis [22][23], etc.

En esta linea, en el seno del Grupo de Sistemas Electronicos
Industriales de la UPV se han propuesto diversas técnicas de control
de convertidores conmutados con prestaciones robustas [24][32],
estando algunas de ellas protegidas por patentes [33][34]. La
aplicacion de dichas técnicas a convertidores complejos, con
grandes variaciones en el punto de operacidon (inversores
monofasicos y trifasicos, rectificadores con alto factor de potencia,
etc.), asi como la concepcidén de nuevas técnicas cuyo objetivo es
la mejora de la robustez de sistemas electréonicos de alimentacion,
constituyen algunas de las lineas de trabajo en las que se ha
especializado el grupo.

Las primeras técnicas de control robusto desarrolladas por el
Grupo de Sistemas Electronicos Industriales de la UPV, se aplicaron a
convertidores conmutados con control CIC [24][25]. Posteriormente
evolucionaron para poder ser empleadas sobre controles ACC,
apareciendo, por orden cronolégico, los controles 3SCRACC (“Three-
Controller Average Current-mode Control”) [26], ASLACC (“Analog
Adaptive Three-Loop Average Current-mode Control™)[27], A2LVMC
(“Adaptive Two-Loop Voltage Mode Control”)[28][29]. Estos
controles  mejoran la impedancia de salda vy la
audiosusceptibiidad, ambas en lazo cerrado, respecto del ACC
convencional. Ademas, estas propiedades se mantienen con

5
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variaciones importantes de la tension de entrada, de la carga, de
los valores de los elementos pasivos de la etapa de potencia y del
numero de modulos conectados (en el caso de convertidores
modulares). El principal inconveniente de los controles robustos
mencionados anteriormente, se encontraba en el hecho de
introducir lazos con un comportamiento de filtro paso-alto, por lo
qgue aparecian limitaciones en el disefio causadas por la tendencia
de estos lazos a amplificar el ruido. En 2003 se propuso el control
RMF (“Robust Model Following™) aplicable a CIC [30] y a ACC
[31][32], caracterizado por sustituir el comportamiento paso-alto por
un comportamiento paso-bajo, eliminando las citadas limitaciones
en el disefo.

Esta tesis se enfoca hacia la mejora de la respuesta dinamica
de los denominados rectificadores con alto factor de potencia, que
suponen una solucion de creciente interés para el cumplimiento de
las normativas actuales sobre arménicos en redes eléctricas [35], vy
supone un paradigma de sistema de alimentaciéon conmutado con
grandes variaciones en el punto de operacion, lo que supone una
dificultad afiadida que no sufren, o lo hacen en mucha menor
medida, los convertidores dedicados a la conversion dc-dc. En
concreto, la respuesta de la tensidon de salida en rectificadores con
alto factor de potencia derivados de la topologia Boost, una de las
implementaciones mas frecuentes y la topologia en la que se
centra la tesis, esta fuertemente limitada en frecuencia [36][37], por
lo que la busqueda de métodos que permitan reducir los efectos de
las variaciones de carga sobre la tensidbn de salida del convertidor
es un objetivo que ha suscitado un importante esfuerzo investigador
en los ultimos afios [38]-[45].

Se propondran soluciones orientadas a la mejora del lazo de
regulacion de la tensibn de salida de dichos convertidores, el
problema mas documentado en la literatura al respecto
[15][36][37], mediante la aplicacién de técnicas de control robusto
basado en modelo de referencia RMF (“Robust Model Following”)
[48]-[51] e inyeccidon de la corriente de carga LI2 (“Load Current
Injection”) [52][53]. Ambas técnicas, RMF [24][34] y LI2 [54]-[59], han
sido propuestas en el pasado para el control de otros tipos de
convertidores dc-dc e inversores, la segunda de ellas de uso muy
difundido en los denominados “Voltage-Regulator-Modules” (VRM),
empleados para la alimentacion de microprocesadores.

6
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Sin embargo, no existen en la literatura trabajos en los que se
hayan aplicado a la mejora de la respuesta dinamica de
rectificadores con alto factor de potencia, con la excepcion, claro
esta, de los que han sido fruto de este trabajo de tesis. En particular,
la técnica bautizada como LI2 recibe usualmente el nombre de
prealimentaciéon de carga o “Load feed-forward” [54]-[59]. En esta
tesis se demuestra que dicha terminologia no es rigurosa, pues la
inyeccion de la corriente de carga en las sefiales de control
efectivamente tiene un efecto de prealimentacion, pero también
de realimentacién positiva que puede afectar a la estabilidad del
convertidor (si bien se demuestra en la tesis que, empleando la
técnica correctamente, la estabilidad no se ve comprometida en
modo alguno).

A continuacioén se exponen las principales caracteristicas de
los rectificadores con alto factor de potencia.

1.1.2 Rectificadores con alto factor de potencia

Normalmente, Ilos equipos electronicos incorporan
convertidores DC-DC y/o DC-AC y otros tipos de subsistemas
electréonicos que requieren ser alimentados con tensibn continua.
Tradicionalmente, para obtener la tensibn continua a partir de la
red eléctrica se han utilizando circuitos rectificadores, formados por
diodos y/o tiristores, seguidos del filtro adecuado [15]. Esta soluciéon
resulta econdmica, fiable y de sencillo disefio, pero presenta el
inconveniente de introducir un elevado contenido de armonicos en
la corriente de red.

Como ya es bien conocido, los efectos perjudiciales de la
introduccién de armdnicos en la corriente de red son numerosos,
entre los cuales podemos destacar el aumento de pérdidas en los
cables, transformadores y generadores de la red, la necesidad de
sobredimensionar los condensadores de |os sistemas de correccion
del factor de potencia, la aparicidn de corrientes resonantes y fallos
en dispositivos de protecciéon de dificil prediccion y, finalmente, la
degradacion de la forma de onda de la tension, especialmente en
el caso de redes débiles (esto es, agquellas con una impedancia de
linea importante). Este Udltimo, a su vez, acarrea otros efectos
perniciosos como son el aumento de pérdidas en transformadores y
motores, fallos en dispositivos y sistemas que comparten linea, etc.
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En las ultimas décadas los equipos electrénicos de media y
baja potencia, caracterizados por emplear circuitos rectificadores
monofasicos no controlados con filtro por condensador, han sufrido
un crecimiento exponencial. De esta forma, la “contaminacion
armoénica” que introducen sus rectificadores, se ha convertido en
un verdadero problema. Por ello se han desarrollado diversas
normativas, tales como la EN 61000-3-2 [35], con el fin de limitar la
cantidad de arménicos que estos equipos introducen en la red.

Para reducir en lo posible la introducciéon de armdnicos en la
corriente de red, es posible utilizar técnicas basadas en elementos
reactivos [15], pero su elevado coste, volumen y peso no los hace
recomendables para la mayoria de las aplicaciones.

Debido a las limitaciones inherentes a las técnicas basadas
en elementos reactivos, es cada vez mas frecuente el uso de
sistemas electronicos basados en convertidores conmutados, tales
como el Boost, en los cuales se emplean técnicas de control que
regulan la corriente de entrada. Gracias a estas técnicas de
control, se puede llegar a conseguir que la corriente absorbida de
la red sea la que corresponderia a una carga resistiva, dando lugar
a lo que podriamos llamar “rectificador ideal”, “rectificador con
correccion activa del factor de potencia” o “rectificador con alto
factor de potencia” [15].

En el presente capitulo se realiza una revision de la
problematica asociada a la introduccién de arménicos en la red
por parte de los circuitos rectificadores en sistemas monofasicos
(equipos de baja y media potencia). Asi mismo, se revisaran las
principales alternativas, que encontramos en la actualidad, a los
circuitos rectificadores tradicionales.

1.2 Problematica asociada a la introduccion de
armonicos en la red por los circuitos rectificadores

La forma clasica de alimentar un equipo electrénico de baja
0 media potencia, a partir de la red eléctrica, es mediante la
utilizacion de un rectificador monofasico de onda completa con
fitro capacitivo, segun el esquema mostrado en la figura 1.1. Enla
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citada figura también se muestra la forma de onda de la corriente
absorbida de la red por el rectificador i,, y de la tension de red v, .

o, —» I

Vae C Equipo
electronico

O— *

Fig. 1.1: conexion a la red eléctrica de un equipo electronico mediante
circuito rectificador y filtro capacitivo

La tension de red debe presentar una distorsion armoénica
baja, por lo que, para este analisis, asumiremos un comportamiento
senoidal.

V,. =23, xcogwt) (1.2)

En cambio, la corriente absorbida de la red dista mucho de
ser senoidal. Como se observa en la figura 1.1, la corriente de red i,

esta formada por picos de corta duracion coincidentes con los
valores maximo y minimo de la tensibn de red. Desarrollando en
serie de Fourier se obtiene gque la corriente de red esta formada por
la componente fundamental y los armdénicos superiores, tal y como
se muestra en (1.2).
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iac = 2XI1 >COS(VV|: - q1)+§. \/Exln ><:0$(nwt - qn) (12)

n=2

Aplicando la definicién de valor eficaz a la corriente de red
(1.2), se obtiene que el cuadrado del valor eficaz de la corriente de
red es igual a la suma de los cuadrados de los valores eficaces de
los términos de su desarrollo en serie de Fourier.

/ |2+a|2 (1.3)

La potencia absorbida de la red vendra dada por la
expresion (1.4).

= 2 ) Ve Y (1.4)

—||H

Sustituyendo en esta expresion los valores de v, (1.1) y de i
(1.2) y operando se obtiene la expresion (1.5).

ac

Pac =Vac ’ Il >COS(ql) (15)

Como se observa, a la potencia absorbida de la red que,
suponiendo las pérdidas en el rectificador despreciables, es
transmitida a la carga, no contribuye mas que el valor eficaz del
armonico fundamental. Asi pues, los valores eficaces de los
armonicos superiores aumentan el valor eficaz de la corriente de
red, con todos los perjuicios que esto acarrea, sin contribuir a la
potencia en la carga.

Se define la distorsion total armonica de la corriente THD,

como la relacién entre el valor eficaz de la corriente de red, sin
incluir la componente fundamental, y el valor eficaz de esta Ultima.

s 2
a In I 2 I 2
THD =Y"=2 _ ® THD, % » 110%...150% (1.6)

Il 1

10
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En este tipo de rectificadores el THD, presenta valores

bastante elevados, del orden del 110% al 150%, cuando idealmente
deberia ser 0.

Se define el factor de potencia como la relacion entre la
potencia absorbida de la red y el producto de los valores eficaces
de tensidn y corriente de red.

P (1.7)

x|

PF =

V

ac ac

Introduciendo en (1.7) las expresiones (1.3), (1.5) y (1.6) nos
gueda:

i cos(q l) ® factor dedesplazamiento
| 1

—
{1+ THD?

En este tipo de rectificadores el factor de desplazamiento,
presenta valores muy préoximos a la unidad, mientras que el factor
de distorsion, debido al elevado THD, , presenta valores reducidos,

del orden del 55% al 65%, siendo el causante del bajo factor de
potencia que se consigue con estos circuitos rectificadores.

® factor dedistorsion (1.8)

En conclusién, se trata de un circuito rectificador que
absorbe una corriente de red con un elevado contenido de
armonicos, con el consiguiente bajo factor de potencia, y con
todos los efectos perjudiciales que esto conlleva, algunos de los
cuales ya han sido mencionados en el apartado 1.1.2.

1.3 Normativa sobre armonicos en la red

En vista de los efectos perjudiciales de los arménicos de
corriente  sobre la red eléctrica, diversas organizaciones
internacionales han desarrollado normativas con el objeto de limitar
la cantidad de armdénicos de corriente que los equipos electrénicos
pueden introducir en la red. Asi, la “Industrial Electrical and
Electronical Society” desarrollé la IEEE519 y la “International
Electrotechnical Commision” propuso la IEC1000-3-2, la cual
establece limites similares a la norma europea EN61000-3-2 [35].

11
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0,35

083

(SIE

wiy b

equilibrado?

Herramienta

portatil? B
Equipo de si Clase
iluminacion? e

Equipo
trifasico

si Clase

quipo co Equipo
formas de onda accionado Clase
especiales () y por un motor D
P<600W? ontrolado?
_| Clase
A

Fig. 1.2: clasificacion de equipos con conexion a redes publicas y corriente
de entrada <16A segun la norma EN 61000-3-2

La norma que se esta aplicando en nuestro entorno es la
EN61000-3-2. Esta norma establece los limites sobre los armdnicos de
corriente en la entrada de equipos industriales, con conexion a
redes publicas, cuyo consumo por fase sea inferior a 16 amperios.
Segun esta norma, los equipos se clasifican segun el diagrama de
flujo mostrado en la figura 1.2, en la cual la forma de onda especial
de corriente es aquella cuya envolvente se encuentra, al menos
durante el 95% del tiempo, dentro de la T invertida mostrada en la
citada figura.

12
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| mpares I k-max (A) Pares I k-max (A)
3 2,30 2 1,08
5 1,14 4 0,43
7 0,77 6 0,30
9 0,40 8=k=40 1,84/k
11 0,33
13 0,21
15=k=39 2,25/k
Tabla 1.1: limites clase A para arménicos de orden K
Orden armoénico Maxima corriente admisible
(k) (mA/W)® (A)?
3 3,40 2,30
5 1,90 1,14
7 1,00 0,77
9 0,50 0,40
11 0,35 0,33
13 0,296 0,21
15=k =39 3,85/k 2,25/k

Tabla 1.2: limites clase D (P>75W)
(1) referido a la potencia nominal; (2) valor maximo absoluto

Asi, la corriente absorbida por un rectificador convencional
con filtrado capacitivo estara sometida a los limites establecidos por
la clase D. Sin embargo, la forma de onda de la corriente de
entrada de un “Rectificador con correccion activa del factor de
potencia”, circuito que veremos posteriormente en este capitulo, no
se considera especial, por lo que a este tipo de rectificadores se les
aplican los limites de la clase A. Como se puede observar en las
tablas 1.1y 1.2, la clase A es mucho menos restrictiva que la clase D,
ya que en la primera Unicamente se establecen limites absolutos y
no relativos a la potencia del equipo.

En conclusion, los “rectificadores con correccion activa del
factor de potencia”, que veremos en los siguientes apartados, no
solo proporcionan mejores factores de potencia y menor distorsion
armoénica de la corriente, ademas se ven favorecidos por una
normativa menos exigente.

13
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1.4 El rectificador ideal

Supongamos un rectificador que se comportara respecto de
la red eléctrica como una resistencia, con lo que la corriente de red
vendria dada por la expresion (1.9).

[

= Vac 1.9
=R (1.9

En el caso de que la tensidn de red no tenga distorsién, la
corriente tampoco la tendrd, correspondiendo con la expresion
(1.10).

Vac =\/E >e\/ElC modw':)@ iac =%

xcos{t) =+/2 X1, xcosfut) (1.10)
Asi, la potencia absorbida de la red sera:

, Vi
Pro = 2 ) Vao o 0t "R (1.11)

=

Y aplicando la definicibn de factor de potencia se
comprueba que éste es la unidad.

PF=—2% =1 (1.12)

En el caso de que la tensibn de red presentara cierto
contenido de armdnicos, los armoénicos de la corriente de red seran
proporcionales y en fase con los de la tensién de red, tal como se
muestra en (1.13).

¥
Vac =V0 +é. \/E >«/n >«':OS(n\Nt - qn)
. =1 vox v (1.13)
iac =l +é. \/Exln >COS(nWt' qn):é"'é \/Exémos(nwt- qn)

n=1 n=1

De esta forma, los valores eficaces de la tensién y corriente
de red seradn los mostrados en las expresiones (1.14) y (1.15)
respectivamente.

14
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T ¥
V,, = /i (Y2, xdt = V2 +8 V2 (1.14)
T 0 n=1
/1 T , &, [V ¥VZ V
| = |[=xNz. xdt= |12 + |c= |- 4+ 0 ="
ac T XOOaC 0 na:.l n Rez na:.1 Rez Re (115)

La potencia absorbida de la red quedara como indica (1.16).

17 g Ve & VE
Pe==Q Vo N Xt =V ¥, +qV, ¥, =—2+3 =~
ac TQ ac “'ac 0 0 na:.l n n Re naz.lRe (116)

ac —

Con lo que se comprueba que también en este caso el
factor de potencia resulta la unidad.

Asi pues, si un rectificador se comporta respecto de la red
eléctrica como una resistencia su factor de potencia sera unitario. A
este tipo de rectificador le llamaremos “rectificador ideal”,
“rectificador con correccién activa del factor de potencia” o
“rectificador con alto factor de potencia”.

1.5 Aproximacion al rectificador ideal

En la figura 1.3 se observa una aproximacioén a lo que seria un
rectificador ideal. Consta de un rectificador convencional de onda
completa seguido de un convertidor Dc-Dc, cuya salida se
convierte en la salida del rectificador ideal.

El circuito de control se encarga de actuar sobre el
convertidor Dc-Dc de forma que la corriente de entrada a éste, iy

sea proporcional a la tension de red rectificada, v,. De esta forma

se logra que el rectificador ideal se comporte respecto de la red
como una resistencia, figura 1.4.

Si suponemos la tensién de red senoidal y la tension de salida
del rectificador ideal constante, tendremos que la funciébn de

15
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transferencia del convertidor Dc-Dc quedara determinada por la
expresion (1.17).

: i i
1 £ o
ac ; —AP —>
Vac * Ve De-De C Yo
O— }
.
—p
Ve Control
—p

Fig. 1.3: esquema basico de un “rectificador ideal”

Vg

ac

ac

Fig. 1.4: tensidn y corriente rectificada y tension y corriente de red en un
“rectificador ideal”

16
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Voo =V2 %, scoswt) ® v, =23, Hcosut)

Vo _ Vo 1.17
M= = T deodn) 0

Se observa pues, que el control debera variar la funcién de
transferencia del convertidor Dc-Dc desde M, (d(t)=¥ cuando la
Vo
V2 ¥/ac
de red alcance su valor maximo. Por lo tanto, para la realizacion de
un rectificador ideal debera emplearse un convertidor Dc-Dc cuya
funciéon de transferencia pueda variarse entre estos limites. El
“boost”, “buck-boost”, “SEPIC” y el “Cuk” son convertidores
capaces de proporcionar la funcién de transferencia requerida.
Los convertidores “boost”, “SEPIC” y “Cuk” presentan una corriente
de entrada no pulsante, por lo que requieren filtros EMI mas
reducidos. Las versiones aisladas de estos convertidores tambien
pueden ser utilizadas. De todos ellos, el convertidor boost es el mas
utilizado por producir menor distorsion armonica de la corriente y

menor estrés en los conmutadores que el resto [15].

tension de red sea cero, hasta M, (d(t)= cuando la tension

Por otra parte, suponiendo tanto las pérdidas como el
almacenamiento de energia en el convertidor Dc-Dc
despreciables, la potencia instantdnea de entrada al convertidor
sera igual a la de salida, con lo que la corriente de salida del
convertidor Dc-Dc vendra dada por la expresion (1.18).

Vg

R (1.18)

Vg Mg =Vo X5V, =V50g =

2
j =0

° VR,

Sustituyendo en (1.18) la expresion de v, mostrada en (1.17) y
operando nos queda:

. V2
i _mx(l- cos(2wt)) (1.19)

[o]

17
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Por lo tanto, la corriente de salida del convertidor contiene
una componente de continua y una componente del doble de la
frecuencia de red. El condensador mostrado en la figura 1.3 es el
encargado de filtrar esta dltima.

1.6 Control del rectificador con correccion activa del
factor de potencia

ST T
1t I

F. | FPM

fegadhr
decorriente

Mudviplicador

Gls)

A Remulador
de fersion

0,15

Fig. 1.5: control modo corriente media aplicado a un rectificador con
correccioén activa del factor de potencia basado en un convertidor boost

Existen diversos métodos de control aplicables a los
rectificadores con alto factor de potencia, “Average Current-mode
Control”’[9]-[14], “Current Programed Control’[4]-[8], “Hysteretic
Control”’[15], “Critical Conduction Mode Control”[15], “Nonlinear
Carrier Control’[15][16] o “One-cycle control” [17] son algunos
ejemplos. De entre ellos, el control modo corriente media ACC en
conduccién continua (al menos, durante la mayor parte del
periodo de red) es el mas utilizado, ya que simplifica el disefio de los
fitros EMI, reduce la distorsibn de cruce por cero Yy, en general,
proporciona mejores resultados que otros métodos.

En la figura 1.5 se muestra un rectificador con correcciéon
activa del factor de potencia, basado en un convertidor boost con
control modo corriente media, boost PFC-ACC (“Boost Power Factor

18
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Corrected with Average Current Control”). En este esquema se
observan los dos lazos que conforman el control ACC, esto es, el
lazo de corriente y el lazo de tension.

En el lazo de corriente, la corriente i de entrada al
convertidor Dc-Dc se sensa con una ganancia Rgy se compara con
la consigna v,, del lazo de corriente. La sefial de error resultante se

introduce en el regulador de corriente que, a su vez, ataca al
modulador PWM. Asi pues, el lazo de corriente del boost PFC-ACC
es idéntico al de un boost operando como convertidor dc-dc con
control modo corriente media.

Para conseguir que el convertidor se comporte en su entrada
Ccomo una resistencia, la corriente en el inductor i, debera “seguir”

lo mas fielmente posible a la tension de red rectificada v, . Con este

fin es habitual fijar la funcién de transferencia G,(s) del regulador de

corriente de forma que el ancho de banda del lazo de corriente
sea superior al décimo armodnico de la tensidn de red rectificada,
tomandose usualmente frecuencias de corte superiores a 2 o 3 kHz.
El resto de criterios de disefio para el regulador de corriente
atienden a lo habitual en el control ACC de un boost, es decir,
suficiente margen de fase, elevada ganancia a baja frecuencia y
suficiente atenuacion a la frecuencia de conmutacion [15].

En el lazo de tension, la tension v, de salida del boost PFC-

ACC, sensada con una ganancia 3, se compara con la referencia
del lazo de tension v, y el error resultante se introduce en el

regulador de tension. A diferencia de lo que ocurre en el lazo de
tension del boost convencional con control modo corriente media
[15], la salida del regulador de tensibn no se convierte en la
consigna del lazo de corriente. En este caso aparece un nuevo
elemento, el multiplicador, cuyas dos entradas son la tension de
salida del regulador de tension v, y la tension de red rectificada v,

sensada con una ganancia K,.. Ahora, la salida del multiplicador es

la que sera la consigna del lazo de corriente y vendra dada por la
expresion (1.20).

Vi = K 2K 2V 0V, (1.20)
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Para conseguir que la corriente en el inductor i, “siga” a la
tension de red rectificada v, la consigna del lazo de corriente

debera ser un reflejo de la tension de red rectificada, lo que se
consigue si la tensién de salida del regulador de tensibn permanece
constante.

Vv, =cte® v, =K>v, (1.21)

Evidentemente esto no es totalmente posible, ya que v, es la

encargada de regular la tensiobn de salida y, por lo tanto, va a
presentar variaciones. Asi pues, en el disefio del regulador de
tensién se debe llegar a un compromiso en la eleccién del ancho
de banda del lazo de tensidn. Asi es, el lazo de tension debe
presentar suficiente atenuacion a la frecuencia de red rectificada,
usualmente superior a 30dB, para no interferir en el seguimiento que
el lazo de corriente hace de la tension de red rectificada, lo que
aumentaria la distorsibn armodnica de la corriente de red.
Tradicionalmente, este problema ha supuesto que, en la practica,
la frecuencia de cruce del lazo de tensién se sitie como maximo
entre una quinta y una décima parte de la frecuencia de red
rectificada. Este imperativo de tener que trabajar con anchos de
banda bajos en el lazo de tensiéon, implica que tanto la impedancia
de salida como la respuesta temporal frente a variaciones de carga
van a ser pobres [36][37].

Las limitaciones anteriormente citadas se ven agravadas
cuando, como es muy frecuente, el boost PFC-ACC tiene que
trabajar con valores de tensidon de red muy dispares, como es el
caso de trabajar con entrada universal. En tal caso, la dependencia
que presenta la ganancia del lazo de tension con la tensidon de
entrada, obliga a que sea la maxima frecuencia de cruce del lazo
de tension, para los diferentes valores de tension de entrada, la que
se fije como maximo entre una quinta y una décima parte de la
frecuencia de red rectificada, siendo en el resto de los casos
inferior. En estos casos resulta muy Uutl la introduccién de la
prealimentacion del valor eficaz de la tension de entrada v, [15],

mostrada en la figura 1.6. Gracias a esta prealimentacion, tal y
como se vera en detalle en el capitulo 3 de la presente tesis, la
ganancia de lazo abierto del lazo de tensibn se hace

20



Introduccién y estado de la técnica

independiente del valor de la tension de entrada, con lo que se
puede optimizar la eleccidn de su frecuencia de cruce.

i ¥ i I "
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Fig. 1.6: esquema del boost PFC-ACC con prealimentacion de la tension de
red

En cualquier caso, siempre que se empleen métodos de
control convencionales [4]-[17], nos vamos a encontrar con las
mismas premisas en el disefio de los rectificadores con correccion
activa del factor de potencia, para conseguir baja distorsion
armonica en la corriente de red, la impedancia de salida y la
respuesta temporal frente a variaciones de carga seran pobres.

1.7 Tendencias actuales en el control de
rectificadores con correccion activa del factor de
potencia

En los dltimos afios se han desarrollado diferentes técnicas
con el fin de mejorar la impedancia de salida y la respuesta
temporal frente a variaciones de carga de los rectificadores con
correccion activa del factor de potencia, sin empeorar la distorsion
armoénica que introducen en la red. Técnicas como la
compensacion del rizado de la frecuencia de red rectificada
“ripple compensation approach” [39][40], técnicas basadas en
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sistemas digitales (filtros “notch” [41]-[44], “Dead Zone Digital
Controllers” [45], etc.) o técnicas de control predictivo [46][47]
permiten mejorar la respuesta dinamica sin empeorar la distorsion
de corriente.

El principal inconveniente de estas técnicas radica en el
notable incremento de la complejidad de los circuitos de control,
ya que requieren la utilizacibn de multiplicadores/divisores,
convertidores A/D, procesadores digitales de sefial (DSPs), “fiel
programable gate arrays” (FPGAS), etc.

Dado que los rectificadores con correccion activa del factor
de potencia cada vez son mas profusamente empleados, parece
necesario desarrollar nuevas técnicas que permitan mejorar sus
prestaciones, manteniendo sus costes reducidos. Esto implica que
las citadas técnicas deben afiadir la menor complejidad posible,
tanto en la cantidad y coste de componentes a afadir, como en la
inversion en tiempo de disefo.

En la presente tesis se propondran soluciones orientadas a la
mejora del lazo de regulacién de la tension de salida de dichos
convertidores mediante la aplicacion de técnicas de control
robusto basado en modelo de referencia RMF (“Robust Model
Following™) [48]-[51] e inyeccidén de la corriente de carga LI2 (“Load
Current Injection”) [562][53]. Mediante estas técnicas se lograra, en
ambos casos, una mejora sustancial de la impedancia de salida en
lazo cerrado del rectificador y en la respuesta temporal de este
frente a variaciones de carga, representando un incremento tanto
en la complejidad circuital y como en el coste econébmico muy
reducidos.
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OBJETIVOS DE LA TESIS







2.1 Objetivos de la tesis doctoral

En el primer capitulo de la presente tesis se puso de
manifiesto uno de los principales problemas que conlleva el uso de
rectificadores con alto factor de potencia basados en la topologia
del convertidor dc-dc boost: la frecuencia de cruce del lazo de
tension del convertidor esta limitada a valores suficientemente
inferiores a la frecuencia del rizado de la tension de salida (doble
de la frecuencia de red) para que no se distorsionen las sefiales de
control y, en consecuencia, no lo haga la corriente de entrada
[36][37]. La respuesta lenta del lazo de regulacién de tensidbn puede
tener consecuencias indeseables, pues en caso de fuertes cambios
de la potencia demandada se producen sobretensiones vy
subtensiones (dependiendo de si la potencia se reduce o aumenta,
respectivamente). También se han indicado algunas soluciones
planteadas por otros autores, como la compensacion del rizado de
la frecuencia de red rectificada “ripple compensation approach”
[39][40], las técnicas basadas en sistemas digitales (filtros “notch”
[41]-[44], “Dead Zone Digital Controllers” [45], etc.) o técnicas de
control predictivo [46][47] que permiten mejorar la respuesta
dinamica sin empeorar la distorsibn de corriente. Sin embargo,
dichas técnicas suponen un incremento no desdefiable del coste y
de la complejidad de la etapa de control, por lo que su utilizacion,
especialmente en aplicaciones de baja potencia, se ve
comprometida.

En esta tesis se propone la aplicacion de dos técnicas
distintas, RMF (“Robust-Model-Following™) [48]-[51] y LI2 (“Load
Current Injection”) [52][53], para la mejora de la velocidad de
respuesta del lazo de regulaciéon de la tension de salida, sin afectar
negativamente a la distorsion de la corriente de entrada y con muy
bajo coste de implementacién, lo que sin duda supone un interés
afadido con vistas a su posible comercializaciéon industrial.

Este objetivo general, la mejora de la velocidad de respuesta
de la tensidn de salida sin distorsion afiadida en la corriente de
entrada, se puede desglosar en los siguientes objetivos concretos:

1) Aplicaciéon de la técnica “Robust Model Following” (RMF) al
lazo de regulaciéon de la tensién de salida en rectificadores
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con alto factor de potencia basados en la topologia del
convertidor dc-dc elevador boost [48]-[51]. Se pretende con
ello mejorar la impedancia de salida del rectificador activo
en el rango de las bajas frecuencias (por debajo de la
frecuencia de cruce del lazo de tension) y, por lo tanto,
mejorar la respuesta temporal frente a escalones de carga.
Estas mejoras se deben lograr sin aumentar la distorsion de
corriente de linea, es decir, sin modificar las prestaciones
como corrector del factor de potencia del rectificador
activo.

2) Aplicacion de la técnica “Load Current Injection” (LI2) al

disefio del lazo de regulaciéon de la tensibn de salida de
rectificadores activos con correccion del factor de potencia
basados en la topologia del convertidor dc-dc elevador
boost [52][53]. Con ello se pretende situar rapidamente las
sefiales de control (concretamente, el valor de la referencia
de corriente del convertidor) en el nuevo punto de
operacion cuando aparecen cambios bruscos de carga. De
esta forma, el lazo de regulaciéon ‘lento’ que caracteriza a
este tipo de convertidores Unicamente debera corregir los
errores cometidos en el calculo del nuevo punto de
operacion, con lo que se espera reducir, de manera muy
importante, la impedancia de salida en todo el rango de
frecuencias (no sélo por debajo de la frecuencia de cruce
del lazo de regulacion de la tensidn de salida).

3) Aplicaciébn combinada de ambas técnicas para paliar en

4)

parte la mayor deficiencia que presenta LI2. Como se vera
en el capitulo 5, dicha técnica acusa una cierta sensibilidad
ante variaciones de la tension de entrada que afectan,
siquiera sea levemente, al rendimiento del convertidor.
Como resultado, la precisiéon en el calculo del nuevo punto
de operacién ante cambios bruscos de carga afecta a las
mejoras logradas con LI2.

La técnica L2 es comunmente conocida como
prealimentacion de la corriente de carga o “Load Feed-
Forward” [54]-[59]. Sin embargo, en esta tesis se pretende
demostrar que, ademas del efecto puramente de
prealimentacion, también aparece la realimentaciéon
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positiva de una variable de estado del convertidor, lo que
claramente modifica el modelo de pequefia sefal del
mismo. En la tesis se detallara como afecta al modelo y qué
condiciones deben cumplirse para que la estabilidad del
lazo de la tensibn de salida no se vea comprometida.
También es remarcable que dicho fenédmeno y sus efectos
sobre los lazos de control se obvian en todos los trabajos
consultados.

5) Evaluacion experimental de los resultados alcanzados con las
técnicas propuestas. Para ello, se construira un convertidor
prototipo de baja potencia (250W), rango en el que el bajo
coste de las mejoras propuestas resulta especialmente
interesante.
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CAPITULO 3

ESTUDIO DEL BOOST PFC-ACC CON
PREALIMENTACION







3.1 Introduccion

Como se vio en el capitulo 1, una de las mejores soluciones
para implementar un rectificador con correcciéon activa del factor
de potencia consiste en utlizar un convertidor boost con
prealimentacion de la tensibn de entrada y control ACC
[15][36][37]. Para abreviar, a partir de ahora llamaremos a estos
convertidores boost PFC-ACC, derivado de su denominacién en
ingles “boost power factor corrected with average current control
and input voltage feedforward” .

En el presente capitulo se aborda el estudio del boost PFC-
ACC. Se presentara un modelo valido de pequefia sefial con el que
se obtendran las principales funciones de transferencia del
convertidor, tales como las ganancias de los lazos de corriente y de
tensibn o las impedancias de salida. Mediante herramientas
informaticas, tales como “Matlab” o “Psim”, se analizara el
comportamiento de un prototipo de boost PFC-ACC, obteniendo el
comportamiento del convertidor en régimen permanente y en
régimen transitorio, contrastando los resultados con los obtenidos
experimentalmente. Finalmente se realizara un estudio de las
prestaciones del los convertidores boost PFC-ACC, determinando
sus limitaciones y puntos mejorables.

3.2 Esquema del boost PFC-ACC

La figura 3.1 muestra el esquema habitual del boost PFC-ACC
[15]. En este esquema se observa como la tension de red v,., una

ac?

vez rectificada vy sin filtrar v,, se aplica a la entrada un convertidor

Boost. Asi mismo se observa la presencia de dos lazos de control,
uno interno de corriente y uno externo de tension.

La corriente que circula por el inductor i, , sensada con una
ganancia R;, se compara con la consigna de corriente v,,, a fin de

establecer el lazo interno de corriente tipo ACC “Average Current-
Mode Control” [9]-[14], gobernado por el regulador G (s) La

consigna de corriente es una tensibn que proviene de un
multiplicador/divisor que presenta tres entradas: la tensidbn de red
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rectificada v, sensada con una ganancia K,, la tension v, de
salida del regulador de tensién G,(s) y la prealimentacién v, del
valor eficaz de la tension de red rectificada V,_ ,, medida con una

ganancia Ky . La salida de este multiplicador/divisor viene descrita
por la expresion (3.1).

ya>b K yKach Ve - Kl )Vg Ve

c Vi Vi (3.1)

o— . () *WVVWTH_I_‘;
— 1 |
=L E 1

Filtra
poser = b L -

FPIWM

G (s) Regulador
TN decorviente

Mulriplicador
divisor

Regilador
de fension

fa'. {'\-]

Fig. 3.1: esquema del “boost PFC-ACC”

Finalmente, podemos observar como la tension de salida v,
de la etapa boost, sensada con una ganancia b, se compara con
la consigna de tensidon v,4, a fin de establecer el lazo externo de

tensién gobernado por el regulador G,(s).

3.3 Obtencion del modelo de pequefia sefal del
boost PFC-ACC

Para obtener el modelo de pequefa sefial del boost PFC-
ACC nos encontramos con dos problemas fundamentales, por una
parte la entrada de la etapa de potencia boost es la tension de red
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rectificada sin filtrar, que presenta grandes variaciones al doble de
la frecuencia de red, por lo que deja de tener validez el modelo
conocido de pequeiia sefal del boost [60][61] y, por otra parte, el
elemento multiplicador/divisor introduce una funcién no lineal.

Se han desarrollado diversos métodos para el modelado en
pequefa sefal de los convertidores boost PFC-ACC [62-72], la
mayoria de ellos orientados al control modo corriente de pico.
Todos estos métodos conducen a dos modelos diferentes, uno
valido a frecuencias mucho menores que la frecuencia de red y
otro para frecuencias mucho mayores. El Unico método que
propone un solo modelo valido para todas las frecuencias (por
debajo de la mitad de la frecuencia de conmutacién) es el
propuesto por F. A. Huliehel, F. C. Lee y B. H. Cho [36], que sera& el
método que utlizaremos para la obtencidn del modelo de
peqguefa sefal del boost PFC-ACC.

3.3.1 Modelo de pequeiia sefal de la etapa de
potencia boost

Segun el método propuesto por F. A. Huliehel, F. C. Lee y B. H.
Cho [36], podemos modelizar la etapa de potencia boost como si
estuviera alimentada por una tensién continua cuya amplitud sea el
valor eficaz de la tension de red rectificada, obteniendo un modelo
de pequefia sefial cuyo comportamiento se aproxima
notablemente al real. Es decir, vamos a modelizar la etapa de
potencia boost, de nuestro boost PFC-ACC, como si se tratara de un
convertidor DC-DC convencional, para lo que utilizaremos el
modelo del conmutador PWM [2] que es aplicable para frecuencias
inferiores a la mitad de la frecuencia de conmutacion. Este modelo
se puede observar en la figura 3.2.

A, 5

VTV ( >Qr\r“m - - -
+J— L - D1 L. I i T
e L Matre [ (b
L VYT L l i

Fig. 3.2: modelo de pequeiia sefial de la etapa de potencia boost en
conduccién continua
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El valor del ciclo de trabajo en régimen estacionario se
obtiene mediante la expresién (3.2).

V,
—1_ Vg-rms
D=1-—— (3.2)

o

3.3.2 Modelo de pequeia seial del multiplicador-
divisor

Para obtener el modelo de pequeia sefial del elemento
multiplicador-divisor se realizan dos pasos: (1) obtenciéon del modelo
en estado estacionario y (2) andlisis en pequena sefial.

Paso (1): Obtencién del modelo en estado estacionario.

Para la obtencidon del modelo en estado estacionario del
multiplicador-divisor, partremos de la ecuacion que describe su
funcionamiento en estado estacionario (3.3) que se deriva de la
expresion (3.1).

Kl )Vg- ss )Vc- ss

[ e (3.3)

2
Vit s

Debemos tener en cuenta que, aunque podemos modelizar
la etapa de potencia boost como si estuviera alimentada por una
tensidn continua cuya amplitud sea el valor eficaz de la tension de
red rectificada [36], tal y como se vio en el apartado 3.3.1, la
tension de entrada al boost presenta grandes variaciones a la
frecuencia de red rectificada. Asi, podremos expresar la tensién de

entrada al boost en gran seial v, ( como la suma de su valor

eficaz V, ., Yy sus variaciones en baja frecuencia v, _, .
Vg—ss =Vg—rms +Vg—r (34)

El resto de variables que intervienen en el modelo de gran
sefial del multiplicador quedan tal y como reflejan las ecuaciones
(3.5), (3.6) y (3.7).
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V Ss =VC +VC'|' (3'5)
Vi =Vg tVg (3.6)
Vm-$ =Vm +Vm—r (3'7)

Sustituyendo las expresiones (3.5) a (3.7) sobre la expresion
(3.3) y operando queda:

ff Ym-r

2 2 2 2 —
vaff +2fovmvff—r +vaff—r +Vm—rV +2V/4V, Vior +Vm—rvff—r - (38)

=KV meVe T KV + K, V. +Kyv

g-rms¥ec grmscr g-rve grcr

Tal y como se vio en el capitulo 1, el ancho de banda del
lazo de tension y el del filtro paso-bajo que proporciona la sefial v

deben ser muy inferiores a la frecuencia de red rectificada, por lo
gue podemos asumir las expresiones mostradas en (3.9).

fo >>fo—r ; Vc >>Vc—r (39)

De esta forma podremos aproximar la ecuacion (3.8) por la
siguiente:

vafzf N VoV +Vm'rV: =K Vg meVe TK Vg meVe-r TK chg r ®
® Vi =V Vi = (3.10)
= Klvg-rmsvc + K Vg rmsVe- ¢ + K VCVg ro 2\/ffvmvff-r
2 2 2 2
Vff Vff Vff Vff

Paso (2): Obtencion del modelo en pequeia senal.

En presencia de una perturbacion de pequefia sefial las
variables que intervienen en el multiplicador quedan de la siguiente
manera.:

Vg =Vy ims t Vg +Vg siendoV o >>Vy v, >>V, (3.11)
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vV, =V, +v_, +V,sendoV, >>v_ _ >>V, (3.12)
Vg =Vg +Vg  +Vq SiendoVy >> vy | >> Vg (3.13)
Vi =V + Vi HV, SiendoV,, >>V, v, >>V, (3.14)

Expresiones en las que v,V Vg Y V,, representan las variables

de pequeiia sefal.

Utiizando las expresiones (3.1), (3.7) y (3.11) a (3.14) se
deduce que la salida del multiplicador vendra dada por la
expresion (3.15).

Vm :Vm +Vm-r +Vm

K.V V. KV V.. +V KV v, +V
1 g_zrns c + 1 g—rms(zc—r C)+ 1 C( Q'Zr g)_ (315)
V4 Vi _ Vit
) 2foVm(fo—r +fo)

2
fo

Teniendo en cuenta la expresibn (3.10) se deduce la
expresion (3.16) que representa el comportamiento en pequefia
sefal del multiplicador.

_ KV Ve | KVoVy ¥y
" Vi Vi Vi (3.16)
Definiendo:
g =K1Vg-rms. _ =K1Vc.g =_2Vm
c Vf% ' Jin Vf% rIm i (317)

La expresion (3.16) nos queda la expresion (3.18), que
corresponde al equivalente de pequefa sefal del multiplicador-
divisor, mostrado en la figura (3.3):
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\7m = gcvc + ginvg + gmvff (318)

g [&—

Fig. 3.3: equivalente de pequefia sefal del multiplicador-divisor

3.3.3 Modelo de pequefia sefal del control ACC
aplicado al boost-PFC

A partir de los modelos obtenidos en 3.3.1 y 3.3.2 podemos
elaborar el modelo lineal de pequefa sefial del control ACC
aplicado al boost PFC, mostrado en la figura 3.4. En la citada figura
R, representa la ganancia del sensado de corriente, G (s) es el

regulador de corriente, b la ganancia del sensado de tensién, G,(s)
es el regulador de tension y F, la ganancia del modulador PWM,
gue viene definida por la expresion (3.19).

1 1 1 .

=85, <<S, (3.19)

F =+ — »
(Se + S\l ) sz Se sz Vpp

m

Siendo S, la pendiente de la rampa del modulador PWM, S,
la pendiente de la salida del regulador de corriente, f, la
frecuencia de conmutacion, T, =Y f, y V,, la amplitud pico a pico

de la rampa del modulador.

Introduciendo en el esquema de la figura 3.4 el modelo de
pequefa sefial de la etapa de potencia boost en conduccién
continua de la figura 3.2, se obtiene el modelo de pequefia sefial
del lazo ACC aplicado a un boost PFC en conduccién continua que
se muestra en la figura 3.5. Este modelo sera el utilizado para
obtener las funciones de transferencia dinamicas del sistema.
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=)

Modelo de la -
etapa de i
potencia boost

g-rms

Y

d A R

Verms

+

v

g-ms

Fig. 3.5: modelo lineal de pequeiia sefial del boost PFC-ACC en
conduccién continua
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3.4 Estudio del control modo corriente ACC aplicado
al boost PFC

3.4.1 Lazo de corriente Ti(s)

A partir del modelo de la figura 3.5 obtenemos la ganancia
de lazo de corriente, T,(s), que responde a la ecuacion (3.20).

T,(s) =R, >G/(s)>F,, 2Gig(9) (3.20)

Gy(s) es la funcién de transferencia que relaciona la

corriente en el inductor y el ciclo de trabajo, anulando las diferentes
perturbaciones.

%)

-

Gy(s)= (3.21)

Q.)l

Vg =lop =V =0

Para determinar Gid(s) se parte del modelo de pequefia

sefal de la etapa de potencia boost, mostrado en figura 3.2, del
cual se deducen las ecuaciones (3.23) y (3.24).

_o~_ R
_ l, v 1, v
i =Di +d—° +2 @ (1- D)=d—°_ +2 @
Tt T1.p ozt 1-D Z
(3.23)
o 1
® Vv, =7, (1- D)- d°5Z
v, =Lsi, =dV, - ,(1- D) (3.24)

De (3.23) y (3.24) obtenemos (3.25), e introduciendo en ésta
(3.22) despejamos Gid(s), mostrada en (3.26).

G (S) = Vol

= YoTlo% (3.25)
Ls+(1- D)’z
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(3.26)
s+1

(1- D)? > R{1- D)?

Tal y como se comentd en el capitulo 1, el lazo de corriente
debe permitir que la corriente en el inductor “siga” a la tension de
red rectificada. Para ello, es habitual que el disefio del regulador de
corriente G(s) se realice de forma que el ancho de banda del lazo

de corriente sea superior al décimo armoénico de la tensiéon de red
rectificada, tomandose usualmente frecuencias de corte superiores
a 2 o 3 kHz. El resto de criterios de disefio para el regulador de
corriente atienden a lo habitual en el control ACC de un boost
[36][37], es decir, suficiente margen de fase, elevada ganancia a
baja frecuencia y suficiente atenuacién a la frecuencia de
conmutacion.

Para cumplir con los criterios de disefio del regulador de
corriente, normalmente es suficiente con utilizar un regulador cuya
funcién de transferencia responda a la mostrada en la ecuacioén
(3.27).

1+ S
G, (3):ﬂ XA (3.27)
S 1+%v '
pc

El cero de este regulador, w,., se utiliza para compensar el

efecto de uno de los polos resonantes de la etapa de potencia.

El polo del regulador, W, S€ coloca a la mitad de la
frecuencia de conmutaciobn a fin de atenuar el rizado de
conmutacion. Finalmente, w; permite ajustar el ancho de banda

del lazo de corriente, proporcionando elevada ganancia a baja
frecuencia.
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3.4.2 Funcion VOC(s)

Con el lazo de corriente cerrado la funcion de transferencia
que relaciona la corriente en la bobina con su consigha sera la
mostrada en (3.28).

v, R 1+T(9) (3.28)

Tal y como se vio en el capitulo 1, el lazo de tension se disefia
con un ancho de banda muy inferior al del lazo de corriente (del
orden de dos décadas inferior). Asi pues, para las frecuencias de
interés del lazo de tensidn, debido a la elevada ganancia del lazo
de corriente en esa zona, podremos considerar la aproximacion
mostrada en (3.29).

Tc (S)—; »— (3.29)

Por otra parte, a partir del modelo de la figura 3.5 podemos
definir la funcién de transferencia G (s), que relaciona la tensién

de salida v, y la corriente en la bobina i, anulando perturbaciones,
ecuacion (3.30).

->| )
o

Gy (8) = (3.30)

L Vg :i'op =V =0

Para determinar G (s) se parte de la ecuaciones (3.24), de
donde se obtiene (3.31).

d =Ei”L 41D v, (3.31)
VO VO
De las ecuaciones (3.23) y (3.31) se obtiene (3.32).
i1-D)=d o +_0:§Ls.1+1- Dﬁoﬂxl_o+_o (3.32)
1-D Z &, V, °41l-D Z
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Operando con esta Ultima se llega a la ecuacion (3.33).

LI, 0
él_ V,(1- D) 52
Gy (s)= — : 2 (3.33)
0 +

v,(- D) " z(1- D)5

Finalmente, introduciendo (3.22) y teniendo en cuenta que
=V,/l, obtenemos la expresion de va( ) mostrada en (3.34).

L
)2 Rl D)y?' R{L- D)?

0]
ST
Gvi(S = 4
i 2 g@&se
e

(3.34)

De otra parte, sobre el modelo de la figura 3.5 podemos
definir la funcién VOC(s), ecuacion (3.35), que es la funcién de

transferencia que relaciona la tension de salida v, y la tension de
control v, anulando perturbaciones.

VOC(S) = =0 ><TLC (S) >Gvoi (S) (335)

Trabajando con las expresiones (3.1) y (3.17) tenemos:

KVQ ms _ K K Vg-fmS — KmKac (336)
2 T tmTrac 2 2
fo fo Kffv

g-rms

gc_

Introduciendo (3.29), (3.34) y (3.36) en (3.35) queda (3.37):

L 9
1- st
Vool Kake 1 RD)E REOFT o
KiVems R 2 g+12059
e %]
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Operando con la expresion (3.2) obtenemos la expresion
(3.38), la cual aplicada sobre (3.37) nos deja VOC(s) como se

muestra en (3.39).

Vv Vv
D=1- 9™ @ (1- D)= 9™ (3.38)
V, V,

Q'I-I O:

@x
VOC() KmKacx_ él R(
Ki R 2 g-i+R£39
& 2 g

(3.39)

Finalmente, dado que el cero de VOC(s) se encuentra

siempre a frecuencias muy superiores al ancho de banda del lazo
de tensidn, a efectos de estudio y disefio de este lazo podremos
aproximar VOC(s) segun la expresion (3.40).

voc(g)» Knfte L RR Ko (3.40)
Kip o 1475 14>
2 w

poc

VOC(s) es la planta que “ve” el lazo de tensién, por lo que

constituye una funciéon extremadamente importante desde el punto
de vista del disefio del regulador de tensién G,(s). En lo sucesivo

VOC(s) sera denominada funcién de transferencia de la etapa de
potencia ACC.

3.4.3 Impedancia de salida en lazo abierto Z(s)

Definimos la impedancia de salida en lazo abierto, Z,(s),

como la funcidn que relaciona la tensidn de salida y las variaciones
en la corriente de salida, anulando la salida del regulador de
tension v, =0 y el resto de perturbaciones, tal y como se muestra en

la ecuacion (3.41).
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(3.41)

Fig. 3.6: modelo lineal de pequefia sefial del boost PFC-ACC en
conduccidén continua para el calculo de Zo(s)

A partir del modelo de la figura 3.6 se definen las siguientes
relaciones:

s -mjc=_R (3.42)
RCs+1
oy Y-
i (1- D):dl_OD +=2 4 (3.43)
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d=-F .GRi, (3.44)
Vv, =Lsi, =dV, - V,(1- D) (3.45)

Sustituyendo (3.44) en (3.43) y (3.45) resultan las expresiones
(3.46) y (3.47) respectivamente, operando sobre las cuales llegamos
a la expresion (3.48). Expresion esta ultima donde introduciendo
(3.42) obtendremos la expresion de la impedancia de salida en lazo
abierto, mostrada en (3.49).

I, \Y
i @1- D)=|- F,.GR. +2 4+, ®
[ SL]l D Z

- € | u_v, - (3.46)
|Le1- D)+(1_°D) FmGiR58=?°+Iop ®
® K, =20+ iop SiENdOK, —é(1 D)+ 10
1'L 7 ( _ D)
Lsi, =|- FuGiR, |, - ¥,(t- D)®
i, [Ls+F,GRV,]=-Y,(1- D)® (3.47)
® K,i, =-V,(1- D)siendoK, =[Ls+F,G,RV,]
Voo -1
w Kigp)el (3.48)
K., z
K,R
= 3.49
Zo(9 RK,(1- D)+ K,(1+ RCs) (3.49)

3.4.4 Lazo de tension Ty(s)

Para el estudio del lazo de tensidn, a partir de las funciones
VOC(s) y Z,(s) definidas anteriormente, podemos simplificar el

esquema de control tal y como se muestra en la figura 3.7.
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Regulador Etapa de
de tension potencia ACC +
Ve + v,
G,(s) » VOC(s) —
'
7,(s) a

Fig. 3.7: esquema de bloques simplificado del control ACC

La ganancia del lazo de tensién T, ,..(s) vendra dada por la
expresion (3.50). Sustituyendo en (3.50) la aproximacion de VOC(s)

obtenida en (3.40) se obtiene la expresion completa de la ganancia
del lazo de tension, (3.51).

Tv. acc (S) =G, (S) ’VOC(S) o) (3.50)
T, nce(8) =G, ()2 Kex (351)
1+ S
w

poc

La ganancia del lazo de tension resultante es independiente
del valor eficaz de la tensidn de red, lo que se consigue gracias a la
prealimentacion del valor eficaz de la tension de red rectificada
V, . Esto es de gran importancia en este tipo de convertidores que

suelen trabajar con entrada universal, ya que nos permitira
optimizar el disefio del lazo de tension, puesto que tanto la
frecuencia de cruce como el margen de fase se mantendran en
todo el rango de tensiones de entrada.

En el disefio del regulador de tensién, Gv(s), se debe llegar a

un compromiso en la eleccién del ancho de banda del lazo de
tension [36][37], ya que, por una parte debe ser bastante mas bajo
gue la frecuencia de la tensibn de red rectificada, a fin de
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conseguir una baja distorsion armoénica, y por otra es conveniente
gue sea lo mas alto posible, para mantener una buena dinamica.
Usualmente se fija el ancho de banda del lazo de tensidbn entre una
guinta y una décima parte de la frecuencia de red rectificada. La
funcion de transferencia de este regulador responde a la ecuaciéon
(3.52) .

w, 1w
9=t

s s (3.52)
S,

Habitualmente, en el disefio de este tipo de reguladores de
tension se siguen las siguientes directrices:

- Situar el polo w, suficientemente por encima de la

frecuencia de corte del lazo de tensidn, de forma que se
mantenga un margen de fase aceptable, y a una frecuencia
suficientemente baja para obtener una buena atenuacién
delrizado de la frecuencia de red.

- Situar el cero w,, para compensar el efecto del polo w,,
de la VOC(s).

- Ajustarw,, para obtener el ancho de banda deseado en el
del lazo de tension.

3.4.5 Impedancia de salida en lazo cerrado Zoci-acc(S)

Definimos la impedancia de salida en lazo cerrado, Z e,

como la funcién que relaciona la tensién de salida y las variaciones
de la corriente de salida con el lazo de tension cerrado y el resto de
perturbaciones anuladas, seglin se muestra en la ecuacion (3.53).

D)
| S

Zod- acc (S) = (3.53)

op Vg=vi; =0
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A partir del esquema de control de la figura 3.7 se deduce la
expresion de la impedancia de salida en lazo cerrado, mostrada en
(3.54).

Z_\s
Zoy- pcc (S) = 1+T O( ) S (3.54)
v- ACC

Como se deduce de la anterior expresion la impedancia de
salida en lazo cerrado sera inferior a la impedancia de salida en
lazo abierto, siendo mayor esta reduccién cuanto mayor sea la
ganancia del lazo de tension.

3.5 Implementacion del control ACC en un
rectificador con correccion del factor de potencia

3.5.1 Descripcidn de la etapa de potencia

La figura 3.8 muestra la etapa de potencia boost que se ha
utilizado, la cual presenta las siguientes especificaciones:

Tension eficaz de entrada, V,., de 85V a 265V.
Frecuencia de la tension de entrada, f, 50Hz o 60Hz.
Tension de salida V, =400V.
Corriente maxima de salida |, =625mA.
Potencia maxima de salida P, ., =250W.
Frecuencia de conmutacion f, =100kHz.

D
RWQLGD

Q + C
DISP STW11NBEO 470uF

Rs

e

0.2
-R,-I;

L C Rs
1mH | 470uF | 0,20

Fig. 3.8: etapa de potencia boost
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El inductor de potencia de 1mH se ha construido con un
nlcleo ETD54 de ferrita 3C85 de Philips, con un entrehierro de 2.6mm
y 75 espiras de hilo de Litz de 1mm2 de secciéon formado por hebras
de 0,Imm de didmetro. Con este inductor se obtiene un rizado
maximo de la corriente de entrada a la frecuencia de conmutacion
de 1A pico a pico.

Para la capacidad de filtrado se ha empleado un
condensador electrolitico de alta frecuencia Philips 157 de 470uF.
Con esta capacidad se obtiene un rizado maximo de la tensién de
salida a la frecuencia de conmutacioén de 0,4V pico a pico.

El interruptor es el mosfet de canal N de la casa ST modelo
STW11NB80 y el diodo es el RHRP860 de Fairchild. Para el sensado de
corriente se emplea un shunt de 0,20.

La etapa de potencia se tested con una resistencia de
carga de 6400 registrandose los siguientes valores:

VaemelV) | laeems(A) | PeW) | Vo(V) PRW) | h(%)

85 3,26 277,1 401 247.,4 89,3

220 1,18 259,6 400 246,1 94,8

265 0,96 254.,4 400.8 247,1 97,1

Tabla 3.1: valores registrados en la etapa de potencia boost con carga
nominal

3.5.2 Descripcion de la etapa de control ACC

La etapa de control, figura 3.9, se ha realizado a partir del
circuito integrado UC3854 de Unitrode [82]. Este circuito integrado
permite implementar los lazos de control modo tension y modo
corriente del control ACC del boost-PFC, incorporando todas las
funciones necesarias para realizar un prototipo industrial:

-Amplificadores para la implementacién de los reguladores
de tensidn y corriente.

- Multiplicador/divisor analégico.

- Modulador PWM con oscilador programable.

- Arrangque lento (“soft start™).

- Referencia de tension de 7.5V.

- Terminal de inhibicién de los disparos.
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- Salida de disparo compatible con mosfet de potencia.
- Protecciones.
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Fig. 3.9: etapa de control ACC

Mediante R2, R3, C4 y D2 se configura la proteccion de
sobrecorriente, la cual inhibe el disparo del mosfet cuando la
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corriente en el inductor alcanza el valor programado. Asi mismo,
R34, S1, C3y C2 permiten la puesta en marcha y el arranque lento.

El valor de C1 y R1 determina la frecuencia del PWM,
ajustada inicialmente a 100KHz, obteniéndose en el prototipo un
diente de sierra de 96KHz con un valor minimo de 0,9V y maximo de
6,4V. Con estas cifras la ganancia del modulador PWM sera:

F»l 1

m _
V,, 64-09

=0182 (3.55)

Siguiendo el procedimiento indicado en el apartado 3.4.1 y
considerando la etapa de potencia descrita en 3.5.1, se ha
procedido al disefio del regulador del lazo de corriente, mostrado
en 3.56. Este regulador se ha diseiado con una frecuencia de
cruce objetivo para el lazo de corriente de 18kHz (un quito de la
frecuencia de conmutacion, aproximadamente) para conseguir
gue la corriente en el inductor del boost siga fielmente el valor de
consigha determinado por el multiplicador-divisor.

1+ S 1+ S
G (S):W_gy P, _ 100000, 2+ 315000 (3.56)

S S
I+ S, S 1% %00000

Volviendo al esquema de la figura 3.9, R6, R7, R33, C6 y C7
conforman un filtro paso-bajo con una frecuencia de corte de 18Hz
y una ganancia en continua de 1959x10 3. Como la entrada de este
filtro es la tensidon de red rectificada, cuya frecuencia esta muy por
encima de la frecuencia de corte del filtro tendremos que:

Vi =1959%07°V, ., (3.57)

Teniendo en cuenta que la relacion entre el valor medio y el
valor eficaz de una senoidal rectificada nos queda:

V =0,9%

g-rms g-avg

®V, =KV, . siendo K, =17,6340° (3.58)

ff Vg-rms

El multiplicador del UC3854 proporciona una salida de
corriente definida por la expresion (3.59).
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i =KmwlaVe Gongok =1 (3.59)

m 2
Vit

Con el fin de poder implementar el regulador de tension
externo al UC3854, lo cual nos proporciona la necesaria flexibilidad
a la hora de realizar los diferentes lazos se estudiaran en capitulos
posteriores, se ha realizado un sistema con operacionales mediante
el cual la sefial v, que llega al multiplicador es idéntica a la sefial v,

gue sale del regulador de tensién.
La corriente i,, viene determinada por la resistencia R4 segun

la expresion:

H — 9 _ g — H — -6
i _a_w_Kmvg siendo K, =1,47 %0 (3.60)

La corriente de salida del multiplicador se aplica a la
resistencia R8 de 4K3, convirtiéndose en la consigna v,, del lazo de

corriente.
Vi = R8I, (3.61)
Introduciendo (3.60) y (3.61) en (3.59) nos queda:

_RBK, (KacVg Ve

v acVgVe (3.62)

m
Vi

Comparando las expresiones (3.1) y (3.62) tenemos:

Kn=K »R8=4300

m m- uc

(3.63)
Ka =14720°°

Rsl, Rs2 y Rs3 determinan el valor de la ganancia del sensado
de tension, que se ha ajustado para obtener b =1875x0°3.

Siguiendo las indicaciones sugeridas en el apartado 3.4.4, se
ha procedido al disefio del regulador del lazo de tensibn, mostrado
en 3.64. Este regulador se ha disefiado con una frecuencia de
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cruce objetivo para el lazo de tensiobn de 10Hz, un factor 10 por
debajo del doble de la frecuencia de la tension de linea.

Wiy Y1+%Vzv _60 l+% (3.64)

s s/ s 1+5S
I+ S, S 10

6,09

F K, K, K., b
0,182 17,63%0°° 4300 1,4740°C 18,7540°°
G (s) G,(s)
100000 1* %5000 60, 1+ %
S 1+ $300000 S 1+

Tabla 3.2: valores de la etapa de control ACC

3.6 Estudio analitico

En este apartado se presentan las principales funciones de
transferencia en pequefa sefial que resultan del disefio propuesto,
asi como algunos resultados de simulacibn que muestran la
respuesta temporal del convertidor ante escalones de carga.

La figura 3.10 muestra el diagrama de Bode de la ganancia
del lazo de corriente, Ti(jw), para tres valores diferentes de la tension
de lineay carga nominal. La frecuencia de cruce tedrica se sitia en
torno a 18kHz (un quinto de la de conmutacion, aproximadamente)
para que la corriente en el inductor siga fielmente a la referencia
proporcionada por el multiplicador-divisor. Los margenes de
estabilidad son correctos (margen de fase proximo a 60° y margen
de ganancia tedricamente infinito).
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Modulo de Ti(jw)

120 T
: HE '| ——85Vims |:
100} L IR 175 Vrms |
' ' . ' . . [ BT 265vrms E

[dB]
8

T
'
'
'
T
'
'
'
R EREEREEEE EEEE T
'
'
'
v

107

H7]

Fase de Ti(jw)

[grados]

-120

A40f---4

160}

-180

Fig. 3.10: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de corriente Ti(jw)
para diferentes valores de la tension de entrada Vacy carga nominal
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Modulo de VOC(jw)
40 —

H HEN S S

: — 85Vrms

[dB]

T H H H HE
: AR R ¢ | ——85Vms
! ' M 175 Vrms

265 Vrms

[grados]

Fig. 3.11: diagramas de Bode de la funcion VOC(jw) para diferentes
valores de la tension de entrada Vacy carga nominal
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Maodulo de Tv(jw), ACC
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Fig.3.12: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de tension Tu(jw)
con ACC convencional para diferentes valores de la tensién de
entrada Vac Yy carga nominal
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La figura 3.11 muestra el diagrama de Bode de la funcion
VOC(jw), para tres valores diferentes de la tensidon de linea y carga
nominal. Se observa que, a pesar de las diferencias apreciables en
el Bode de la ganancia del lazo de corriente para diferentes
tensiones de alimentacién, la funcibn VOC(jw) permanece
inalterada, corroborandose la aproximacion realizada en el
apartado 3.4.2 del presente capitulo, ecuacion (3.29).

La figura 3.12 muestra la ganancia del lazo de tensién con
control ACC, para tres valores diferentes de la tension de linea y
carga nominal. Siguiendo las indicaciones dadas en el apartado
3.4.4, la frecuencia de cruce tedrica del lazo de tension se sitia en
torno a 10Hz, un factor 10 por debajo del doble de la frecuencia de
la tensidon de linea, obteniéndose para esta Ultima una atenuacion
superior a los 30dB. Los margenes de estabilidad son correctos
(margen de fase sobre 60° y margen de ganancia tedéricamente
infinito). Se observa que el valor de la tensidn de linea no afecta a
la ganancia del lazo de tensién, como se preveia por la utilizacion
de la prealimentacion Vs .

50 . — T T T ; S ——
: Do ; Zo
A5 - e R S : Lo Tmmmm Zocl ACC

[dB]

———————————————————————————————

......................................................

10 : SR e : L
10 10 10
[Hz]

Fig.3.13: impedancia de salida (carga nominal) en lazo abierto Zo y lazo
cerrado con ACC convencional Zocl-acc
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0.5 0.5 0.6 0.65 0z 078 0.8 0.85 0.8 0.95 1
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Fig.3.14: respuesta de la tension de salida ante escalones de carga con
ACC convencional. (a) 80 a 250W; (b) 250W a 80W
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La figura 3.13 muestra el aspecto de la impedancia de salida
en lazo abierto Zo y en lazo cerrado con control ACC Zocl-acc,
trabajando en ambos casos con carga nominal (Po=250W). En la
citada figura se observa que el control ACC mejora (disminuye) la
impedancia de salida a frecuencias menores que la frecuencia de
cruce del lazo de tensidn, lo cual es facil de deducir a partir de la
expresion tedrica de la impedancia de salida en lazo cerrado,
ecuacion (3.54). Dado que la frecuencia de cruce del lazo de
tension se sitia a tan solo 10Hz sera de esperar una pobre respuesta
temporal frente a variaciones de carga, tal y como se observa en la
figura (3.14), obtenida mediante simulacion.

3.7 Resultados experimentales

Con el objetivo de validar experimentalmente el estudio
analitico presentado, se han realizado ensayos sobre el prototipo
descrito en el apartado 3.5 del presente capitulo. A continuaciéon
se muestran los resultados obtenidos en las mediciones
correspondientes tanto al dominio frecuencial como al temporal.

3.7.1 Estudio en el dominio de la frecuencia
(pequeia senal)

Se han realizado medidas de la respuesta en frecuencia de
los lazos de regulacion del control ACC aplicado al rectificador con
correccion del factor de potencia descrito en el apartado 3.5. Las
medidas han sido obtenidas mediante un analizador de sefiales en
tiempo real YOKOGAWA SA2400 y procesadas posteriormente con
MATLAB.

La figura 3.15 muestra los diagramas de Bode del lazo de
corriente del convertidor, Ti(jw), para varios valores de la tension de
linea en el rango universal considerado. Las medidas se han
efectuado sustituyendo la tensibn de entrada por una tensién de
continua equivalente a su valor eficaz (ver apartado 3.3.1), pues no
es posible medir la ganancia del lazo de corriente con el analizador
alimentando el convertidor con tension de linea.
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Maodula de Tiw)
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Fig. 3.15: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de corriente Ti(jw)
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Wadulo de Tw(jw), ACC
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Fig.3.17: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de tension Tu(jw)
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[dB] &0

— o
--= focl ACC

[Hz]

Fig.3.18: impedancia de salida (carga nominal) en lazo abierto Zo y lazo
cerrado con ACC convencional Zocl-acc

La figura 3.16 muestra los diagramas de bode de la funcién
VOC(jw). La figura 3.17 las ganancias de lazo de regulacion de la
tension de salida con control ACC. La figura 3.18 muestra la medida
de la impedancia de salida en lazo abierto y en lazo cerrado con
control ACC. En todos los casos puede observarse que las medidas
experimentales coinciden con las analiticas que se infieren de los
modelos de pequefia sefial utilizados.

3.7.2 Estudio en el dominio del tiempo (gran sefial)

La figura 3.19 muestra la respuesta de la tension de salida,
con control ACC, ante escalones de carga de 80W a 160W,
considerando dos valores de la tension de entrada representativos
(110V y 220V). En estas figuras se ha representado arriba la tension
de salida, en medio el escalén de carga y abajo la corriente de
linea.
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Fig.3.19: respuesta de la tension de salida ante escalones de carga de
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La figura 3.20 muestra las medidas de la tensién de linea 'y de
la corriente absorbida por el rectificador en régimen permanente,
con control ACC y carga nominal. La figura 3.21 muestra el
espectro armoénico de esta Ultima. Estas medidas se han realizado
para dos valores de la tensidon de red representativos (110V y 220V).
Asimismo, la tabla 3.3 muestra los valores medidos para la distorsién
armonica de la tensiéon de linea, THD\%, corriente de entrada, THDi%,
el factor de potencia de desplazamiento, DPF, y el factor de
potencia global, PF.

Tal y como se comenté en el capitulo 1, para obtener
elevado factor de potencia conviene que la entrada del
rectificador se comporte respecto a la tensibn de red como una
carga resistiva. Asi, el control ACC utilizado emplea una sefial
proporcional a la tension de entrada rectificada para generar la
consigna del lazo de corriente. En la figura 3.20 se observa como la
corriente de entrada es un reflejo de la tensibn de red. Por ello,
como la tensidbn de red presenta una distorsidn relativamente alta
(en algunos casos, proxima al 6%), necesariamente la corriente
también presentara una distorsion elevada. Esto no implica un mal
funcionamiento del rectificador, al contrario, tal y como se observa
en la tabla 3.3, en las mediciones realizadas para diferentes
tensiones de red, abarcando todo el rango del convertidor, se
obtienen valores del factor de potencia de desplazamiento, DPF, y
del factor de potencia global, PF, muy préximos a la unidad.

LINE VOLTAGE
85VRrwms 110Vrms 220VRrms 265VRrms
ACC THDv 5,7% 3.1% 3.5% 3.2%
THD;i 11.5% 3.8% 6.1% 10.4%
DPF 1 1 0.99 0.99
PF 0.99 0.99 0.99 0.98

Tabla 3.3: medida de THDv, THD;, factor de potencia de desplazamiento y
factor de potencia total en todo el rango de tensiones de linea
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3.8 Discusion de resultados

En este capitulo se ha trabajado sobre un rectificador con
correcciéon activa del factor de potencia. Este rectificador se ha
realizado a partir de un convertidor boost con prealimentacion de
la tensibn de entrada y control ACC, que es una de las formas
habituales de realizar este tipo de rectificadores. A partir del
esquema de este rectificador, que hemos denominado boost PFC-
ACC, se ha presentado un modelo de pequefia sefial del cual se
han deducido las principales funciones de transferencia del
rectificador. Para validar el modelo utilizado se han contrastado,
satisfactoriamente, los resultados obtenidos analiticamente y las
medidas experimentales realizadas sobre un prototipo. Podemos
concluir que disponemos de un modelo valido para evaluar la
respuesta del rectificador y compararla con la respuesta obtenida
con los lazos de control propuestos en posteriores capitulos de la
presente tesis.

El estudio tedrico, y los resultados analiticos y experimentales,
ponen de manifiesto las carencias que presenta el control ACC
aplicado a este tipo de rectificadores, derivadas
fundamentalmente del compromiso al que se tiene que llegar en la
eleccion del ancho de banda del lazo de tension. Por una parte, el
lazo de tensidn debe presentar suficiente atenuacion al doble de la
frecuencia de red, usualmente superior a 30dB, para no interferir en
el seguimiento que el lazo de corriente hace de la tensién de red
rectificada. Es decir, para obtener un factor de potencia elevado
se requiere que el lazo de tensibn presente una frecuencia de
cruce baja. Por otra parte, la impendancia de salida en lazo
cerrado del rectificador con el control ACC , Z_,_ ., depende de

la ganancia del lazo de tensibn (ver ecuacién 3.54). Asi, para
obtener una impedancia de salida baja y, por consiguiente,
mejorar la respuesta temporal frente a variaciones de carga, se
requiere que la ganancia lazo de tension sea lo méas elevada
posible, lo que implica que la frecuencia de cruce en lazo abierto
del lazo de tension sea elevada.

En préximos capitulos de la presente tesis se presentaran
variantes del lazo de tension, basadas en el control RMF (“Robust
Model Following™) [48]-[61] y en LI2 (“Load Current Injection™)
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[52][53]. Estas variantes mantienen un nivel de complejidad similar
al control ACC convencional, tanto a nivel de disefio como de
complejidad circuital y, por lo tanto, con una diferencia minima en
costo econdémico y tiempo de disefio. A cambio, los lazos
propuestos proporcionan una mejora sustancial en la impedancia
de salida del rectificador y en su respuesta temporal frente a
variaciones de carga.
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CAPITULO 4

CONTROL ROBUSTO BASADO EN MODELO DE
REFERENCIA







4.1 Introduccion

En este capitulo se describen las caracteristicas principales
del lazo de control modo corriente media robusto basado en
modelo de referencia para el control de rectificadores con
correccion del factor de potencia, basados en la topologia boost
[48]-[51].

El nuevo esquema de control se ha bautizado con el nombre
Robust Model Following (RMF) y resulta de una sencilla modificacién
del esquema ACC [15][36][37] convencional que se presentd en el
capitulo 3, sin mas que afadir a dicho esquema un lazo de control
adicional a los ya existentes de corriente y de tension.

El esquema RMF mantiene el ancho de banda y los
margenes de estabilidad de cualquier topologia de convertidor
conmutado incluso con grandes variaciones de los parametros de
la etapa de potencia (V;, R, L, C...), ya que sigue la dinamica de un
modelo de referencia. No es ésta, sin embargo, la cualidad que
resulta de mayor interés en su aplicacion a rectificadores con alto
factor de potencia, pues, tal como se expuso en el capitulo 3, el
lazo de regulacion de la tensidn de salida debe ser necesariamente
lento, esto es, con una frecuencia de cruce muy por debajo del
doble de la frecuencia de la tension de linea, para evitar que la
corriente de entrada se distorsione debido al rizado residual de esa
frecuencia que aparece en las sefales de control. En
consecuencia, la principal limitacion para el disefio del lazo de
tensién no responde a criterios de estabilidad, sino de distorsion de
la corriente de entrada [36][37], por lo que las variaciones
paramétricas de la etapa de potencia no suponen un problema
relevante, especialmente si, como sucede en la mayor parte de las
aplicaciones industriales, se utiliza la pre-alimentacion de la tensiéon
de alimentacién para que la etapa de potencia VOC(s) no
dependa de dicho parametro (capitulo 3).

De las ventajas que ofrece RMF [30]-[32], |la que resulta de
mayor interés en el contexto de esta tesis es que el disefio del lazo
de tensidn se puede “desacoplar” de forma importante del disefio
de las funciones de transferencia de rechazo de perturbaciones,
siendo posible reducir significativamente la impedancia de salida y
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la audio-susceptibiidad en un convertidor conmutado sin
necesidad de utilizar frecuencias de cruce muy elevadas para las
ganancias de los lazos. Como se ha comentado, esta propiedad es
la que resulta de mayor utilidad en el contexto de la rectificacion
con correccioén del factor de potencia, pues permitira obtener alto
rechazo de perturbaciones sin necesidad de utilizar frecuencias de
cruce elevadas en el lazo de tensibn que incrementarian la
distorsion de la corriente de entrada del rectificador.

Es importante recordar de nuevo que la perturbacidon cuyos
efectos se pretende reducir es la debida a variaciones bruscas de
la corriente consumida por la carga. No se pretende mejorar la
audiosusceptibilidad y, de hecho, se requiere que la ganancia del
lazo de tensidn a la frecuencia de las componentes de la tension
de alimentacién (100 Hz en el rango europeo) sea lo mas baja
posible, pues de lo contrario se elevaria la distorsion de la corriente
de entrada del rectificador.

4.2 Diagrama de bloques completo del control modo
corriente robusto basado en modelo de referencia

En la figura 4.1 se presenta el diagrama de bloques
completo del control RMF propuesto y en la figura 4.2 una
simplificacion del mismo después de aplicar algebra de bloques.

Obsérvese en la figura 4.1 la ubicacibn de los dos
reguladores adicionales: Gme(s) ¥ b-VOCei(s), asi como el lazo
interno adicional, Tint(s), que también puede apreciarse en la figura
4.2.

Los lazos de corriente del control RMF son idénticos a los del
control ACC convencional y contienen los mismos reguladores de
corriente Gi(s), por lo que no se ha representado Ti(s) en ninguna de
las dos figuras. El disefio del lazo de corriente para RMF es el mismo
que el descrito en el capitulo 3 para ACC convencional, por lo que
se remite al lector a dicho capitulo para encontrar los detalles al
respecto.

Notese que la consigna para la tension de salida se introduce
tanto en el regulador externo de tension como en el regulador de
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error de modelado que forma parte del lazo interno. Aunque no es
estrictamente necesario proceder de esta manera, si que resulta
conveniente para eliminar el offset en la sefial de error de
modelado y, en consecuencia, reducir la posibilidad de saturar los
amplificadores operacionales con los que se implementara
electronicamente los controladores de RMF.

iop(s)
vou(s) |
Regulador Etapa de Zo(s)
A de tensién A A potencia ACC " R
vref(s)=0 4 Us) + Ye(s) . Yo(s)
_’®— Gv(s) - VOC(s) > -
- A
.1 Y A
Bvo(s) Regulador de B
BVOCref(s)| |Gme(s)] "modelado ]
Tv(s) de ermor” Tint(s)
Modelo d.e é\(s)
referencia +
A = A
Bvo-est(s) +? Bvo(s)

[ A

vref(s)=0

Fig.4.1: diagrama de bloques del control RMF paso-bajo

?OP(S)

VOuU(s)

Regulador Etapa de

A _ de fensié A potencia ACC R
vref(s) 0+ e tension o e + '\\/c(s) . + Yo(s)
—>®— Gv(s) 1+Tref(s) —»?—voqs) >
- ‘k -
Gme(s) i P
Tv(s) Tint(s)

Zo(s)

c >

Fig.4.2: diagrama de bloques simplificado del control RMF paso-bajo
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4.3 Descripcion del lazo RMF basado en modelo de
referencia paso-bajo

4.3.1 Lazo interno Tin(S) Y lazo de referencia Tref(S)

La realizacion del control RMF se basa en la adiciéon de un
lazo interno adicional, Tint(S) (que presenta un efecto de seguimiento
del modelo), antes de cerrar el lazo externo de tension, Tv(s), con el
regulador de tension G.(s).

Obsérvese en la figura 4.1 que el lazo interno, Tint(S), contiene
dos bloques: un regulador Pl de “modelado del error”’, Gme(s), v la
funcién de transferencia del modelo de referencia, b-VOC:et(s), que
presenta una caracteristica tipo paso-bajo de primer orden similar a
la etapa de potencia ACC convencional. La expresidon general de
la funcidon de transferencia del modelo de referencia viene dada
por (4.1):

s © 4.1)

Su salida, b-vo-est, €5 una estimacion del sensado de la tension
de salida si la funcién de transferencia de la etapa de potencia
VOC(s) es igual a VOCret(S) en ausencia de perturbaciones, por lo
gue la sefial e(s) puede considerarse un error de estimacion.

El regulador Gme(s) se disefla para “moldear”
adecuadamente el lazo Tint(S) con una frecuencia de cruce, fcint =
We-int/2p. La ganancia del lazo interno, Tint(s), viene dada por (4.2).

Tin () = b VOC(8) G (9) (4.2)

Las funciones VOW() y Tet(s), definidas en (4.3) y (4.4)
respectivamente, son funciones de transferencia intermedias que se
usan para poder obtener la funcién de transferencia de la etapa
de potencia modificada, VOU(s), que sera presentada en el
apartado 4.3.2.
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_Vp(9) _ VOC(s)
VOW(s) = W " o = m (4.3)
Tret (8) =b WOC, (5) >G,e (S) (4.4)

Notese que Tef(s) es una funcidon de transferencia fija que
puede definirse como la “ganancia del lazo de referencia”, ya que
coincide con Tint(s) cuando VOC(s) = VOCief(s).

4.3.2 Funcion de transferencia “vista” por el regulador
de tension: VOU(s)

VOU(s) es la funcion de transferencia que “ve” el regulador
Gv(s), o funcion de transferencia de la etapa de potencia
modificada por el lazo robusto. Su expresion viene dada por (4.5):

Vo (9)

ok =VOW(s) {1+ T4 (5)) ®
(@]

VOU (s) =

(4.5)

(1 + Tref (S))

V =V

® VOU (s) =VOC(s) (1+Tint(s))
Notese que para el rango de frecuencias en el que se

cumple Yn(s)¥>>1 y Wiet(s)>>1, también se verifica que

VOU(s)»VOCrei(s). Para ese rango de frecuencias la funcién de

transferencia que “ve” el regulador de tension es fija y coincide con

VOC.ef(s). Esto constituye la base de la accion de seguimiento del

modelo que se consigue con el lazo interno adicional Tint(S).

4.3.3 Disefio del lazo Tin(s) y eleccion de VOCie(s)

El “moldeado” del lazo Tint(s) se lleva a cabo mediante una
simple compensaciéon en cascada de la etapa de potencia
convencional VOC(s) y la ganancia del sensado de tensidon b con el
regulador Pl Gme(s). Téngase en cuenta que el “moldeado” de Tint(s)
es similar al de Tv(s) con control ACC convencional, con la ventaja
de que soélo resulta necesaria una frecuencia de cruce moderada
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del lazo interno, fcint, para obtener un buen rechazo de
perturbaciones, tal y como se demostrara en el apartado 4.3.6.

El regulador Gme(s) puede ajustarse para una frecuencia de
cruce de Tint(s) de aproximadamente un décimo del doble de la
frecuencia de la tension de linea, esto es, fcint » 2fine /10. De esa
manera se conseguira que el rizado residual a 2fine esté lo
suficientemente atenuado como para no producir distorsion
significativa en la referencia para el lazo de regulacion de la
corriente en el inductor del boost.

Conviene remarcar (véase figura 4.2) que el regulador Gme(s)
aparece en el camino de realimentacién en vez de estar situado
en el camino directo de VOC(s). La expresion general de una
estructura adecuada para Gme(s) aparece en (4.6):

QI-1-O

o s

w §1+— ;

H w

Gre(89) = — 7 o 2= (4.6)
S

..O

w

DOQ
+
[SE RN

pe g

El polo wpe se elige para atenuar el rizado al doble de la
frecuencia de la tension de linea sin afectar de manera significativa
a los margenes de estabilidad del lazo. Una eleccién adecuada
seria Wpe » Wine/2= 2pfine/2.

El lazo interno Tnt(s) tiene la siguiente propiedad: a
frecuencias menores que fcint, €n las que Y“Iint(s)¥2>>1, la funcion de
transferencia VOW(s) es constante y no depende de las variaciones
ni de las tolerancias de la etapa de potencia. Despreciando el polo
de alta frecuencia de Gme(s), VOW(s) adopta la expresion que
aparece en (4.7):

_ s 1
b>G .(s) bowg a:eH g

Sw<<we i, P VOW(s)» (4.7)

S
We g
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La frecuencia de cruce de Tret(S), feret = Weret/2p, €S CcONstante
porque no depende de la etapa de potencia real, sino de la etapa
de potencia de referencia, tal y como se deduce de (4.4). En la
expresion (4.5), la funciéon de transferencia (1+Twf(s)) se aproxima a
la expresion Tref(S)-(1+s/Weref), teniendo en cuenta que Tret(S)
presenta un caracter integrador, esto es, Tref(S)» We-ref/s.

En consecuencia, (4.8) constituye una buena aproximacion
de VOU(s) a frecuencias menores que fcint, €n las que ¥int(s)¥>>1.

o)
ref(S)>§l+ :
Sw<<we,, P VOU(S »VOC(S) * 49
|nt()
(4.8)
& 0 5 &) 0
=VoC (4 L A P
Crefﬂ 1+i% ’)C-refb
arefﬁ

Una vez disefiado el regulador Gme(s), se elige VOC:ef(s) para
gue la ganancia del lazo de referencia, Te(S), sea estable. Si se
obtiene un Tef(s) con un margen de estabilidad insuficiente, la
funcidn de transferencia (1+Tef(S)) de la figura 4.2 presenta una
resonancia negativa poco atenuada que podria dar lugar a
muchas dificultades a la hora de estabilizar el lazo externo de
tension, Tv(s). La eleccion de VOC:i(s) determina la frecuencia de
cruce del lazo de referencia, fcref, QUe es constante porque tanto
VOCief(S) como Tref(s) son fijos.

Un punto muy interesante para los disefiadores es que
VOCif(s) se elige independientemente de Ila funcidon de
transferencia de la etapa de potencia real VOC(s), dependiendo su
eleccion unicamente de Gme(s). El valor de la frecuencia de cruce
del lazo de referencia, fcref, puede ser, en principio, mayor o menor
que fcint, aunque mas adelante se demostrar& que conviene
maximizar fcref para mejorar el rechazo de perturbaciones, siempre
teniendo en cuenta el compromiso entre velocidad de respuesta y
distorsion de la corriente de entrada que caracteriza a los pre-
reguladores con correccion del factor de potencia.
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4.3.4 Diseio del regulador de tension Gy(s)

El regulador G\(s) se disefia para compensar en cascada la
funcion de transferencia VOU(s), moldeando asi el lazo Tv(s) con
una frecuencia de cruce fcv = Wev/2p. Si fev €S menor que feint, la
compensacion es relativamente sencilla dado que VOU(s) es muy
poco sensible a los parametros variables de la etapa de potencia
hasta la frecuencia de cruce deseada, fc-v.

La ganancia del lazo externo de tension, Tv(s), viene dada por
(4.9), siendo la aproximacion que aparece en la Ultima parte de
esta expresion valida para frecuencias f < fc.nt.

_ K e s
Tv (S) = b >xG,(S) OU () » b xG, () % >§1+ ”
C-ref

1+
aref

5
: (4.9)

La estructura general que se muestra en (4.10), formada por
un cero, un polo y un integrador, resulta adecuada para Gu(s),
aungue también se pueden utilizar expresiones mas complejas.

G, (s) = ><— (4.10)

La frecuencia angular de cruce que resulta en este caso
para el lazo de tensiéon viene dada por (4.11).

We., » b XK, (4.11)

4.3.5 Regulador de tension equivalente Gv-eq(S) y lazo
de tension equivalente Ty.eq(S)

El diagrama de bloques del lazo RMF de la figura 4.1 puede

modificarse como se indica en la figura 4.3 para introducir los
conceptos de regulador de tension equivalente Gveq(s) v lazo de
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tension equivalente Tveq(s). La expresion analitica de Gv.eq(s) se
deduce faciimente aplicando algebra de bloques en la figura 4.1,
obteniéndose la expresidn (4.12). En consecuencia, la ganancia del
lazo de tensidn equivalente vendra dada por (4.13).

Gy-oq(9) = Ge(8) + G, (9 {1+ T, (9)) ®
(4.12)
® Gv- eq (S) = Gme + Gv + Gv b VOCrEf Gme

Ty.eq(S) =b G, (S)VOC(s) ®
(4.13)
® T, oq(8) =Ty (8) + b VOC(S) G, (8){1+ T,y (5)

Regulador Etapa de

= equivalente potencia ACC R

vr'ef (S)=0 + 176(5) VO(S)
G, (S ) » VOC(S ) >

Fig.4.3: diagrama de bloques del control RMF introduciendo el concepto
de Gv.eq(s)

El desarrollo de la expresion (4.12) a partir la estructura
general de los reguladores empleados conduce a la expresion
genérica del regulador equivalente, Gveq(s), con control RMF, que
aparece en (4.14):

& o 0 g Oz g Oee g 0
W gl+ —j-gu :-gl+ I-g’l+ N
i_eqé “agd Vopd Vmed Vug

Gy q(s) = 5

52 & Oce Oee ;
(; S - S = S g

+ =+ sol+ -

§1 We- ref ag Aref a‘él Ypej

De (4.14) se deduce que el comportamiento en baja
frecuencia del regulador equivalente con control RMF es el de un
doble integrador, con lo que se mejora apreciablemente el
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seguimiento de las sefiales de referencia y se reduce la sensibilidad
del lazo ante cambios en la carga.

4.3.6 Mejora del rechazo a perturbaciones

Una cuestion importante a tener en cuenta a la hora de
elegir VOCret(s) ¥ feret sON las funciones de transferencia de rechazo
a perturbaciones resultantes, esto es, la impedancia de salida en
lazo cerrado, cuya expresidon aparece en (4.15).

Uy (s) _
Zog. ruF == =
I (S) Iop (S) \7 1 0
_ Z,(9) ® (4.15)
1+ T, (S) + b WOC(9) XG, (5) {1+ T (9))

Z,(9)
1+T, o

® Zoc:I- RMF (S) =

Para frecuencias menores que fcint Y feref dicha ecuacion
pueden simplificarse un poco mas, guedando como muestra (4.16).

z (s) » o=
ocl- RVF Tine () + b OC(s) %G, (S) XT, (S) (4.16)

Zo(9)

® Zoy rur (8) » 2
Tint (8) + b= X/OC(s) WOC, ¢ (5) 3G, (5) *Cpre (5)

De la expresibn anterior se deduce que, para reducir el
efecto de la perturbacion de carga, se deben elegir unos valores
de fcint Y forer tan altos como sea posible, asi como una ganancia
elevada para Gv(s) en baja frecuencia. De esta manera, se
adoptaran unos valores para VOCiet(s) y fcref tales que hagan que
Yet(s)¥sea grande en el rango de frecuencias en el que se quiere
mejorar el rechazo de perturbaciones (Zocrvr(s)). Por supuesto, el
limite a lo que se acaba de exponer es que la ganancia del lazo de
tension al doble de la frecuencia de la tension de linea sea lo mas
pequefa posible.
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Recuérdese que con control ACC convencional, para
reducir la funcidn Zoc-acc(s) en baja frecuencia se tiene que utilizar
frecuencias de cruce elevadas en el lazo de tensiéon Tv(s), lo que no
es posible porque se aumentaria la ganancia al doble de la
frecuencia de la tension de linea. En cambio, con control RMF, el
disefio de Zocirmr(S) NO s6lo depende de Gu(s) (que determina Tv(s) y
fcv) , sino que ademas depende de la ganancia de otro lazo, Tret(s),
gue es constante e independiente de la etapa de potencia real
VOC(s). De esta manera, puede conseguirse un buen rechazo a
perturbaciones sin que fcv, sea muy grande.

Desde este punto de vista, el control RMF paso-bajo
“desacopla”, al menos parcialmente, el disefio de la funcidn
Zocrvir(S) del disefio de Tv(s) y de las variaciones de VOC(s). Ademas,
el disefio de Tv(s) depende poco de VOC(S) si fev < feint.

La razén por la que el control RMF mejora el rechazo a
perturbaciones esta en el producto Gv(s)-Gme(s) que aparece en el
término b * »/OC(s) &OC () G, (s) *G,.(s) del denominador de la

funcion (4.16). Con este control, se incrementa la ganancia en baja
frecuencia de G.(s) por efecto de la ganancia en baja frecuencia
de Gme(s) en el denominador de dichas funciones. La pendiente de
YAcrvr(S)yY YZocrmr(S)Y2 @ frecuencias menores que fcret es de
+40dB/dec, debido al caracter de doble integrador que introduce
el producto Gv(s):Gme(s).

Con control ACC convencional, Gv(s) es la unica funcion de
transferencia que presenta alta ganancia en baja frecuencia en el
denominador de Zoc-acc(s). NOtese que con el control RMF, el
incremento que introduce Gme(s) en la ganancia de baja
frecuencia de Gy(s) afecta Unicamente a la funcidn Zoc-rvr(S), pero
no a Tv(s), por lo que la estabilidad del lazo de tensibn no se ve
afectada por Gme(s). El efecto de “desacoplo” que se ha
comentado anteriormente no se conseguiria adoptando una
expresion mas compleja para el regulador de tensibn con control
ACC convencional, ya que un cambio en G.(s) afectaria
directamente a la estabilidad de Tv(s).

Cabe destacar que, si se elige fcv =fcint, la impedancia de
salida en lazo cerrado puede expresarse como muestra (4.17).
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Zov s (97 Z20(8) 7 (8)%5%(8) = Zoy. poc (9 <S(9) (4.17)

1+T,(9))°

Siendo S(s) la denominada funcién Sensibilidad del lazo de
control de la tensibn de salida. Cuanto menor sea la funcién
Sensibilidad en un cierto rango de frecuencias, mejor sera el
rechazo de perturbaciones en dicho rango. De (4.17) se deduce
facilmente (4.18), mostrando desde otro punto de vista la mejora de
la impedancia de salida que ofrece RMF comparado con ACC
convencional. Obsérvese que S(s) es menor que 1 en baja
frecuencia, por lo que el factor S2(s) es mucho menor que S(s) en
ese rango de frecuencias.

Sk (8) » s? (s) (4.18)

Una cuestion que merece ser destacada se desprende del
enfoque presentado haciendo uso del concepto de lazo de tensidn
equivalente de RMF (apartado 4.3.5). Dicho enfoque pone de
manifiesto que la mejora en el rechazo de perturbaciones se logra
porque la ganancia del lazo equivalente es alta. Prosiguiendo con
este razonamiento, debe tenerse en cuenta que, manteniendo el
mismo esquema que caracteriza al control ACC convencional, seria
posible mejorar el rechazo de perturbaciones en baja frecuencia
eligiendo una expresion mas compleja para el regulador de tensién
Gv(s). Hay varias maneras de realizar esto, por ejemplo, con un
regulador H¥ o simplemente adoptando un regulador de orden
elevado que permita disponer de mayor ganancia en baja
frecuencia. Pero también seria posible modificar el regulador de
tension del control RMF de la misma manera. Asi, para poder
comparar adecuadamente el control RMF paso-bajo con el control
ACC convencional, se ha utilizado la misma estructura de regulador
en ambos casos, formada por un cero, un polo y un integrador (la
usual en ACC convencional). Por otra parte, otro factor a tener muy
en cuenta es que, si se implementara el controlador equivalente
dentro del esquema ACC convencional, los resultados en pequefia
sefial serian idénticos a los alcanzados por RMF. Sin embargo, el
riesgo de saturacion de los amplificadores operacionales seria
mucho mayor, pues el regulador equivalente necesitaria disponer
de mucha ganancia. Por supuesto, la ganancia se podria repartir
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entre varios amplificadores operacionales para reducir el riesgo de
saturacion, pero este hecho supondria un inconveniente adicional
gue no deberia descuidarse durante el proceso de disefio.

4.3.7 Procedimiento de disefio del control RMF

Teniendo en cuenta todos los condicionantes que se han
destacado en apartados anteriores, el procedimiento de disefio
gue se propone para los reguladores del control RMF es el siguiente:

1) Elja un controlador Pl para Gme(s), con la estructura que
aparece en (4.6), para la compensacion en cascada de
VOC(s) con una frecuencia de cruce: fc.int ¢ 2fine/10.

2) Elja el modelo de referencia, VOC:et(s), con la estructura que
aparece en (4.1), para conseguir que lazo Ter(s) sea estable
con el regulador Gme(s) que se ha disefiado en el punto 1. La
frecuencia de cruce fcret que se obtiene es facil de maximizar
dado que Trt(S) estd compuesto por funciones de transferencia
constantes. NOtese que para el disefio de VOC:(s) se dispone
de dos grados de libertad, Ky aver.

3) Elija Gv(s), de acuerdo a (4.10), para una frecuencia de cruce
de Tu(s): fev =fcint. Obsérvese que: f., » b XK xw,, /2p , por lo que

la eleccion de w,, es muy sencilla.

\

4.4 Implementacion del control RMF en un
rectificador con correccion del factor de potencia

Siguiendo el procedimiento en el apartado 437 y
considerando la etapa de potencia descrita en el capitulo 3, se ha
procedido al disefio de los reguladores del lazo RMF que muestra la
tabla 4.1. Con los reguladores elegidos, la frecuencia de cruce de
todos los lazos de RMF se sitia en torno a 10 Hz (un factor 10 por
debajo del doble de la frecuencia de la tensién de linea), con la
excepcioén obvia del lazo de corriente, que se ha disefiado con una
frecuencia de cruce objetivo de 18kHz (un quinto de la frecuencia
de conmutacién, aproximadamente) para conseguir que la
corriente en el inductor del boost siga fielmente el valor de
consigha calculado por el multiplicador-divisor.
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Gi(S) GV(S) Gme(S) bVOCref(S)
(ACC y RMFACC) (ACC y RMFACC)
100000 1+s/15000 | 60 1+s/8 60 1+s/8 0.85
% T x T x
S 1+s/300000 | s 1+s/120 | s 1+s/120 1+s/8

TABLA 4.1: reguladores elegidos para el control RMF
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Figura 4.4: esquema del lazo de control RMF aplicado al rectificador con
alto factor de potencia bajo estudio

La figura 4.4 muestra el esquematico de la implementacion
electronica, utilizando el circuito integrado comercial UC3854 de
Unitrode [82], del control RMFACC aplicado al rectificador con alto
factor de potencia descrito en el capitulo 3. Obsérvese que el
conmutador S2 permite seleccionar cerrar el lazo de tensiébn con
ACC convencional (S2 conectado a vci) 0 con RMF (S2 conectado
a Vc2). Como puede apreciarse, RMF tan s6lo requiere unos pocos
elementos adicionales al esquema convencional, por lo que el
coste de la etapa de control no se ve afectado de manera
apreciable, lo que sin duda es una ventaja destacada del método
propuesto.

86



Control robusto basado en modelo de referencia

4.5 Estudio analitico

En este apartado se presentan las principales funciones de
transferencia en pequefia sefial que resultan del disefio propuesto,
asi como algunos resultados de simulacibn que muestran la
respuesta temporal del convertidor ante escalones de carga.

La figura 4.5 muestra el diagrama de Bode de la ganancia
del lazo de corriente, Ti(jw). La frecuencia de cruce se ha elegido en
torno a 18kHz (un quinto de la de conmutacion, aproximadamente)
para que la corriente en el inductor siga fielmente a la referencia
proporcionada por el multiplicador-divisor. Como puede
apreciarse, los margenes de estabilidad son correctos (margen de
fase pr6ximo a 60° y margen de ganancia teéricamente infinito).

Las figuras 4.6 y 4.7 muestran las ganancias del lazo de
tension de ACC convencional y RMF. Puede observarse que las
ganancias de lazo practicamente coinciden. En el caso del lazo
ACC y el interno de RMF, porque la expresion de ambas es idéntica.
En el caso del lazo externo de RMF, porque durante el disefio de
dicho lazo se ha elegido el mismo controlador utilizado para el resto
de lazos (véase tabla 4.1).

La figura 4.8 muestra el aspecto de la impedancia de salida
con ACC convencional y con el control RMF propuesto, en ambos
casos para varios puntos de funcionamiento definidos por el
consumo de la carga (10%, 50% y 100% de la carga nominal). Puede
observarse que RMF mejora (disminuye) sustancialmente la
impedancia de salida a frecuencias menores que la frecuencia de
cruce del lazo externo de regulacion de la tensidn de salida (en
rigor, del lazo de tensibn RMF equivalente, que en este caso
coincide). Como consecuencia de la reduccion de la impedancia
de salida, es previsible que los efectos de las variaciones de carga
sobre la tensidbn de salida del pre-regulador se vean reducidos de
manera apreciable.
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Bode de la ganancia del lazo de corriente
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Fig.4.5: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de corriente Ti(jw)
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Fig.4.6: diagramas de Bode de la ganancia de los lazos de tension Tu(jw)
con ACC convencional y Tint(jw) con RMF
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Fig.4.7: diagramas de Bode de la ganancia del lazo externo de tensién con

RMF
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Fig.4.8: impedancia de salida en lazo cerrado con ACC convencional y

RMF (10%, 50% y 100% de carga)
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Fig.4.9: respuesta de la tensidon de salida ante escalones de carga con
ACC convencional y con RMF. (a) 80 a 250W; (b) 250W a 80W
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Para validar en gran sefal los resultados obtenidos en
peguefa sefal, se han realizado simulaciones en el dominio del
tiempo para obtener la respuesta de la tensibn de salida del pre-
regulador ante cambios bruscos de carga. La figura 4.9 muestra
dicha respuesta ante escalones de potencia de 80 a 250W vy
viceversa. Como podia preverse a partir de los resultados en el
dominio de Ila frecuencia, la respuesta temporal ante la
perturbaciéon de carga se modifica sustancialmente con RMF
respecto a la obtenida con ACC convencional. Concretamente, el
tiempo de establecimiento tras los escalones de carga se reduce
en un factor cinco, a la vez que las desviaciones respecto al valor
de consigna se reducen un 40%.

4.6 Resultados experimentales

Con el objetivo de validar experimentalmente el estudio
analitico presentado, se han realizado ensayos sobre el prototipo
descrito en el capitulo 3, que permiten comparar las prestaciones
alcanzadas por el método RMF propuesto con las que caracterizan
al esquema ACC convencional. El estudio comienza analizando la
respuesta de ambos métodos en el dominio de la frecuencia,
pasando después al dominio del tiempo para validar en gran sefial
las propiedades observadas en pequefia sefal.

46.1 Estudio en el dominio de la frecuencia
(pequeia senal)

Se han realizado medidas de la respuesta en frecuencia de
los lazos de regulacién del rectificador con correccion del factor de
potencia. Las medidas han sido obtenidas mediante un analizador
de sefales en tiempo real YOKOGAWA SA2400 y procesadas
posteriormente con MATLAB. La figura 4.10 muestra los diagramas
de Bode del lazo de corriente del convertidor, Ti(jw), para varios
valores de la tension de linea en el rango universal considerado. Las
medidas se han efectuado sustituyendo la tensibn de entrada por
una tension de continua equivalente a su valor eficaz, pues no es
posible medir la ganancia del lazo de corriente con el analizador
alimentando el convertidor en alterna. Las figuras 4.11 y 4.12
muestran las ganancias de lazo de regulacién de la tensiébn de
salida con ACC y RMF, respectivamente. Puede observarse que las

91



Modulo e Tigw)

medidas experimentales coinciden con las analiticas que se infieren

de los modelos de pequefia sefal utilizados.
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Fig.4.10: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de corriente Ti(jw)
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Gain of Tv(jw), ACC
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Fig.4.11: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de tensién Tv(jw)con

ACC convencional
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Fig.4.12: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de tensién Tv(jw)con

RMF
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[4B] &0 — ; — .
P : P44 = open loop
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Fig.4.13: impedancia de salida en lazo abierto y en lazo cerrado con ACC y
RMF

La figura 4.13 muestra la medida de la impedancia de salida
del pre-regulador en lazo abierto y en lazo cerrado con ambos
esquemas de control (ACC y RMF). Las medidas coinciden
plenamente con los resultados analiticos mostrados en la figura 4.8.

4.6.2 Estudio en el dominio del tiempo (gran seial)

Las figuras 4.14 y 4.15 muestran la respuesta de la tensién de
salida del pre-regulador ante escalones de carga de 80W a 160W
con ACC y RMF, en ambos casos considerando dos valores de la
tension de entrada representativos (110V y 220V).

Como puede apreciarse, la respuesta es mas rapida (el
tiempo de respuesta se reduce un factor 5, aproximadamente) y
con menor desviacion respecto al valor nominal (un 40%
aproximadamente) cuando se utiliza RMF en lugar de ACC.

95



Capitulo 4

conventional ACC, Vac=110%rms
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Fig.4.14: respuesta de la tension de salida ante escalones de carga de 80W
a 160W @110V. (a) ACC; (b) RMF
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conventional ACC, Vac=220Vrms
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Fig.4.15: respuesta de la tension de salida ante escalones de carga de 80W
a 160W @220V. (a) ACC; (b) RMF
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conventional ACC, Yac=110Vrms
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Fig.4.16: tension de linea y corriente absorbida por el rectificador con ACC

te. (@) @110V; (b) @220V

z
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conventional ACC, Vac=110Vrms
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Fig.4.17: espectro armonico de la corriente absorbida por el rectificador
con ACC en régimen permanente. (a) @110V; (b) @220V
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RMFACC, Vac=110Vrms
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Fig.4.18: tension de linea y corriente absorbida por el rectificador con RMF
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Fig.4.19: espectro armonico de la corriente absorbida por el rectificador

con ACC en régimen permanente. (a) @110V; (b) @220V
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Las figuras 4.16 a 4.19 muestran las medidas de tension,
corriente y el espectro arménico de esta Ultima en régimen
permanente. No se aprecian diferencias destacables utilizando
ambos esquemas de control, por lo que puede afirmarse que su
comportamiento es idéntico en lo que a distorsion armoénica de la
corriente de entrada se refiere. Este hecho demuestra que la
mejora de la impedancia de salida del convertidor se consigue sin
afectar a la principal funcionalidad de éste: conseguir que la
distorsion de la corriente de entrada se sitie en valores reducidos.
Para contrastar esta afiirmacion en todo el rango de tensiones de
entrada considerado, se ha medido la distorsion arménica de la
tension de linea, THDW, corriente de entrada, THDi%, el factor de
potencia de desplazamiento, DPF, y el factor de potencia global,
PF. Los resultados de dichas mediciones se muestran en la tabla 4.2.

LINE VOLTAGE-INPUT CURRENT
85VRrwms- 110Vrwms- 220VRrwms- 265VRwms-

3.2ArMs 2.4ArMs 1.22ArMs 1ARMS

THDv 5,7% 3.1% 3.5% 3.2%
THD;i 11.5% 3.8% 6.1% 10.4%

ACC DPF 1 1 0.99 0.99
PF 0.99 0.99 0.99 0.98

THDv 5.6% 3.1% 3.5% 3.3%

THD;i 11.4% 4.1% 5.8% 9.8%

RMFACC DPF 1 1 0.99 0.99
PF 0.99 0.99 0.99 0.98

Tabla 4.2: medida de THDy, THD;, factor de potencia de desplazamiento y
factor de potencia total en todo el rango de tensiones de linea

Como puede observarse de nuevo, no se han medido
diferencias importantes en estos valores cuando se utiliza uno u otro
esquema de control (ACC y RMF). Conviene destacar que la
distorsion de la tension es relativamente alta (en algunos casos,
proxima al 6%) lo que relativiza los valores de distorsion de corriente
medidos, pues tanto ACC como RMF utilizan una sefial proporcional
a la tensibn de entrada rectificada para generar la consigna del
lazo de corriente. Si la tensiobn presenta una distorsion alta,
necesariamente la corriente también. En cualquier caso, el objetivo
de efectuar estas medidas no era el de obtener mas o menos
distorsidbn, sino mostrar que el control RMF propuesto no la
incrementa, como claramente muestran los resultados obtenidos.
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4.7 Discusion de resultados

En este capitulo se han expuesto los principios tedricos que
sustentan el control RMF propuesto, los cuales se han aplicado al
control de un rectificador con correcciéon del factor de potencia
con rango universal de tensiones de entrada. La implementacion
de ambos esquemas de control se ha llevado a cabo mediante un
circuito integrado de uso extendido en la industria, el UC3854 de
Unitrode.

El estudio tedrico ha puesto de manifiesto que la técnica
propuesta permite el disefio del lazo de tensidon sin necesidad de
utilizar frecuencias de cruce elevadas, lo que resulta especialmente
interesante en el caso de etapas rectificadoras con alto factor de
potencia. En efecto, la necesidad de atenuar suficientemente el
rizado al doble de la frecuencia de la tensibn de linea (para
mantener la distorsion de corriente dentro de limites aceptables),
afecta fuertemente a la méaxima frecuencia de cruce de dicho lazo
cuando se emplea ACC convencional (tipicamente a 10Hz-20Hz).
Como resultado, la impedancia de salida en lazo cerrado es
deficiente, pues el rechazo de perturbaciones depende
fuertemente de la frecuencia de cruce con técnicas
convencionales. Se ha demostrado que la técnica propuesta
permite mejorar el rechazo de perturbaciones de carga sin
necesidad de utilizar frecuencias de cruce elevadas en ninguno de
sus lazos y, por lo tanto, sin afectar en modo alguno a la distorsion
de la corriente de entrada, que en todos los casos se ha situado en
el mismo valor o incluso por debajo del valor obtenido con ACC
convencional.

De manera mas concreta, tanto el estudio tedrico como las
pruebas experimentales a las que ha sido sometido el prototipo de
laboratorio han mostrado lo siguiente:

1) Como se observa en los resultados obtenidos en pequefia
sefial, el control RMF propuesto ha permitido reducir la
impedancia de salida en lazo cerrado, de rectificadores con
alto factor de potencia, aproximadamente 20dB en un
amplio rango de frecuencias (figuras 4.8 y 4.13). Esta mejora
se produce sin necesidad de utilizar frecuencias de cruce
elevadas en el lazo de tension.
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2)

3)

4)

Los resultados obtenidos en pequefia sefial permiten predecir
gue las variaciones de la corriente de carga afectaran en
menor grado a la tensién de salida del rectificador cuando
se utiliza RMF en lugar de ACC convencional. Para validar
este hecho en gran sefial, se ha sometido al sistema a
variaciones importantes de carga tanto crecientes como
decrecientes (figuras 4.9, 4.14 y 4.15). Los resultados muestran
una reduccion sustancial tanto en tiempo de recuperacion
de la tensidbn de salida como de la desviacibn maxima que
se alcanza respecto al funcionamiento en un punto de
operacion estable. Con RMF, el tiempo de establecimiento se
reduce aproximadamente a la quinta parte respecto a ACC
convencional, en tanto que el pico de las sobretensiones y
las subtensiones se reduce hasta en un 40%.

Dado que no se requieren frecuencias de cruce altas en el
lazo de tensidon, es facil conseguir atenuacion suficiente
(aproximadamente -30dB,) al doble de la frecuencia de la
tension de linea. En consecuencia, no se incrementa la
distorsion en la corriente de entrada mas alld de la
alcanzada por ACC convencional, tal como puede
apreciarse en los ensayos realizados en régimen permanente
para varios puntos de operacion, dentro del rango universal
de la tensibn de entrada (figuras 4.16, 4.17, 4.18, 4.19 y tabla
4.2). En definitiva, la mejora de la impedancia de salida se
produce sin incrementar en modo alguno la distorsion de la
corriente de entrada.

El control RMF propuesto establece una metodologia de
disefio de controladores sistematica y de @ facil
implementacion. Tan s6lo se requieren algunos elementos
adicionales (amplificadores operacionales, resistencias y
condensadores) respecto al esquema convencional. En
consecuencia, el coste del sistema no se ve incrementado, lo
que sin duda es otra ventaja destacable de la técnica de
control propuesta.

El estudio presentado también ha mostrado algunas limitaciones
gue conviene destacar. Asi, la reduccion de la impedancia de
salida se produce soOlo en baja frecuencia, mas concretamente,
para frecuencias menores que la de cruce del lazo de tensién de
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RMF. Sin embargo, el pico de la impedancia de salida no se reduce,
e incluso puede incrementarse ligeramente si no se lleva a cabo un
disefio cuidadoso de RMF (figura 4.8). La consecuencia mas
inmediata es que los escalones de carga producen desviaciones
de la tension de salida respecto al valor de consigna que, si bien
son menores que en ACC convencional, no llegan a eliminarse del
todo.

Por Ultimo, cabe destacar que el analisis del método RMF
mediante el concepto de regulador equivalente, permite deducir
gue la mejora en el rechazo de perturbaciones se debe a que el
lazo de tensidn equivalente presenta mayor ganancia en lazo
abierto que el correspondiente a ACC convencional. Asi, podria
pensarse que la aplicacién de otras técnicas de control, como H8,
o simplemente el disefio de un regulador de tensibn de orden
elevado para ACC convencional, conduciria a resultados
semejantes. Si bien esto es cierto, esta aproximacion al problema
requeriria implementar controladores de orden elevado, cuya
implementacién es mas compleja y con mayor facilidad de entrar
en saturacion (debido a la elevada ganancia que se requeriria en
baja frecuencia) que los reguladores de orden reducido de los que
parte RMF. Se desprende, pues, que RMF permite no sélo alcanzar
mejores prestaciones que ACC convencional, también implementar
reguladores que en el esquema convencional serian de disefio
complejo y con elevadas ganancias que aumentarian el riesgo de
entrar en saturacion ante cambios bruscos de carga.
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CAPITULO 5

INYECCION DE LA CORRIENTE DE CARGA







5.1 Introduccioén

En este capitulo se propone utilizar la informaciéon
procedente del sensado de la corriente de carga para reducir la
impedancia de salida de rectificadores Boost con correccion del
factor de potencia [52][53]. Tradicionalmente, esta técnica ha
recibido el nombre de prealimentacion (“feed-forward”) de
corriente y se ha utllizado en otras aplicaciones [54]-[59], tales
como VRM (“Voltage Regulator Modules”) y Sistemas de
Alimentacion Ininterrumpida, para reducir los efectos de las
variaciones bruscas de la potencia consumida sobre la tensién de
salida del convertidor.

En este capitulo se demostrara que, ademas del efecto puro
de prealimentacion, también aparece una realimentaciéon de una
variable de estado del convertidor que modifica el modelo de
peguefia sefial del mismo y que, en consecuencia, conviene tener
en cuenta a la hora de analizar las caracteristicas de los lazos de
control. Para ello, se analizard& como se modifican las principales
funciones de transferencia del convertidor y se estableceran las
condiciones de estabilidad, verificando que el sistema puede
beneficiarse de las ventajas aportadas por la prealimentacion de
corriente en gran sefial sin merma de la estabilidad en pequefia
sefal.

5.2 Descripcion del método

La figura 5.1 muestra los esquemas de control y de potencia
de un rectificador Boost con correccion activa del factor de
potencia y prealimentacién de la tensibn de alimentacion. La
descripcion detallada del funcionamiento y el estudio de las
principales funciones de trasferencia se realiz6 en el capitulo 3.

En este caso se va a prestar especial atencion a la expresion
analitica en gran sefal de las sefiales de control.

5.2.1 Estudio en gran sefal

Partiendo del esquema mostrado en la figura 5.1, es facil
comprobar que la consigna recibida por el lazo interno de
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corriente, vm, responde a la expresion mostrada en (5.1a). Notese
gue la entrada de prealimentaciéon del bloque multiplicador-divisor
esta filtrada para obtener el valor medio de la tensidn rectificada
Vg, por lo que la sefal que recibe el divisor puede facimente
expresarse en funciéon del valor eficaz de dicha tension, asumiendo
gue la tensién de alimentacién es perfectamente senoidal (5.1b).

I i
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Figura 5.1: esquema de un rectificador Boost con correccion activa del
factor de potencia y prealimentacion de la tensién de entrada

K.V, >V
v, =K, a>2b =K, —= 29’ ¢ (5.1a)
K.,.V, >V
Vi =K Vg e ® vy =K —2 = (5.1b)
Kffvg-rms

Evaluando esta expresibn en un punto de operacion y
despreciando el rizado residual en vc, se puede aproximar dicha
sefial a su término de continua, esto es, ve@ .. En consecuencia, el
valor eficaz de vm puede calcularse segun (5.2).

K, K
V. =_—mla (5.2)
m-rms Kfszg_r Cc
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Por otra parte, teniendo en cuenta que el lazo de corriente es
mucho mas rapido que el lazo de tensién, se puede considerar que
el seguimiento de la consigna de corriente es perfecto en baja
frecuencia, de dénde se deduce (5.3).

Rsl L-rms = Vm- rms (53)

A su vez, el valor eficaz de corriente en el inductor del
convertidor Boost puede expresarse segun (5.4), despreciando las
pérdidas energéticas en el convertidor. Como se demostrara mas
adelante, esta aproximacion constituye la principal fuente de error
del método propuesto, especialmente en el rango bajo de
tensiones de alimentacion (en el cual el rendimiento empeora 'y, por
lo tanto, la aproximacioén es menos valida).

— Volo
L-rms _V—

g-rms

[ (5.4)

Operando con las expresiones (5.2) a (5.4), se obtiene la
ecuacion (5.5), que expresa el valor medio de la sefial de control vc
en un punto de operacioén definido por la corriente de carga lo.

K2RV
ffRs OXI

VC(IO)= K K (o]
m”tac

(5.5)

La expresion (5.5) tiene especial interés, pues permite calcular
el punto de operacion de la tensidbn de control para cualquier valor
de la corriente de carga. En consecuencia, dicha expresion
constituye la base del método propuesto.

La figura 5.2 ilustra el esquema del método de control
propuesto LRPACC (“Load Current Injection Average Current
Control”), basado en la inyeccion de la informacion procedente de
la corriente de carga en las sefiales de control del rectificador. Sin
pérdida de generalidad, por simplicidad de implementacion se ha
supuesto que la corriente de carga es sensada mediante un shunt
resistivo R’s, pero tanto el método como el analisis posterior son
validos con cualquier otro método de sensado que se emplee.
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i iy
Ly, Ve j {)} ) —’\> v, .
© | A 2 | o
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Filtro s
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Ganancia de
v inyeccion de
_ﬁ> Regulagbr corriente
de corriente v By
Multiplicador c Regulador o
divisor de tension
vC

Figura 5.2: esquema del método LIZACC propuesto

La corriente sensada, R’io, se escala adecuadamente
mediante la ganancia de inyeccidn de corriente, Ku, y se suma a la
sefial procedente del regulador de tensién, u, de manera que la
sefial de control resultante es:

V. =u+v. =u+K_Ri, (5.6)
KZRYV,
Kuo =L =01 K (R) (5.7)
KmKaCRs

Teniendo en cuenta (5.5), si la ganancia de inyecciéon de
corriente Ky se elige siguiendo la ecuacion (5.7), se puede
comprobar faciimente que la evoluciéon de la sefial de consigha vc
ante variaciones de carga ya no depende de la respuesta
dinamica del regulador de tensién (como ocurre en el caso de ACC
convencional), pues la inyeccion de la corriente sensada permite
modificar de forma rapida el valor medio de dicha sefial ante
cambios en el punto de operacion del convertidor, definidos por
dos corrientes de carga distintas. Para ilustrar este concepto, en la
figura 5.3 se ha representado la evoluciéon de la tensidn de salida y
de las sefales de control del rectificador ante un escalén de carga
del 100% (80W a 160W en el convertidor prototipo descrito en el
capitulo 3), tanto en el caso de ACC convencional (a) como
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utiizando el método propuesto LI2ACC (b). En el primer caso se
observa que la sefial de consigna coincide con la accién del
control del regulador de tensién, por lo que su evolucion responde a
la dinamica lenta del mismo. En consecuencia, se produce una
caida momentanea de la tensidon de salida del convertidor hasta
gue la sefial de consigha alcanza el valor correspondiente al nuevo
punto de operacion.

Con el método propuesto, sin embargo, el punto de
operacion se alcanza practicamente de forma instantanea debido
a la accion del término Vv’c, por lo que los efectos de la perturbacion
de carga sobre la tension de salida del convertidor son
practicamente nulos. Notese que la accién de control del regulador
de tensidbn funciona ahora en torno a cero, siendo su funcién
simplemente la de mantener la tensiébn de salida en torno al valor
de consigna elegido (en el ejemplo, 400V), corrigiendo con la
dinamica lenta caracteristica de este regulador, los errores que se
puedan producir en la estimaciéon de la corriente de carga.

Cabe destacar que la ganancia de inyeccién de corriente
no depende de la carga (R). Ademas, Vo se ha considerado
constante a un valor establecido por el lazo de regulacién, por lo
que se ha tomado en cuenta como una simple ganancia en (5.5).
En algunas aplicaciones esta aproximacién no es valida, como es el
caso de los denominados “seguidores de tension” (“voltage follower
PFC rectifiers™) [83]. En este tipo de convertidores, el lazo de
regulacion de la tension de salida modifica el valor de consigha de
acuerdo con la tension de alimentacion disponible, de manera que
la tension de salida esté siempre ligeramente por encima de la de
entrada. Con ello se consigue mejorar el rendimiento en el rango
bajo de tensiones de alimentaciéon, al reducir de manera
importante las pérdidas de conmutacién tanto en el transistor como
en el diodo del convertidor boost. Como contrapartida, se
incrementa la complejidad en el disefio de la siguiente etapa de
conversion conectada en cascada, pues ésta recibe una tension
variable en un amplio rango de valores en lugar de estar regulada
a un valor constante (por ejemplo, 400V). Si se utilizase esta técnica,
el método propuesto seguiria siendo aplicable, pero habria que
afadir un multiplicador en el esquema de control, pues la expresion
(5.5) dependeria de dos variables: tensién y corriente de salida. El
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estudio detallado de esta solucion se propone como linea futura de
investigacion.

2.00

(vl

1.00

[Vl

400,00 VANANAL

390.00

380.00
0.80 0.90

0 . 1.10 120 1.30
Time (s)

CY

200

(V]

400.00

390.00

380.00
0.80 0.90 1.00

Time (S) 1.10 120 1.30

(b)

Figura 5.3: respuesta de las sefiales de control y de la tensidn de salida con
ACC (a) y LI2ACC (b) ante un escaldn de carga de 80W a 160W
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5.2.2 Estudio en pequeiia sefial

La figura 5.4 recuerda el diagrama de bloques del lazo ACC
convencional aplicado a rectificadores boost con alto factor de
potencia (capitulo 3). La funcién de transferencia de la etapa de
potencia equivalente, VOC(s), viene descrita por (5.8).

v K
VOC(s) = 2o (z) e .
VC()fop:O 1+W (5.8a)
poc

K,.K 1 R

K — m"*ac P X
oc Kff A, R (5.8b)

2

Wpoc = R_C (580)

Partiendo de la expresidon (5.6) y teniendo en consideracion
(5.9), se obtiene el diagrama de bloques del método propuesto que
muestra la figura 5.5.

o =ioo) +iop =22 +1 (5.9)

En dicha figura se aprecia claramente que la inyeccion de la
corriente de carga produce un efecto de realimentacion positiva
de una variable de estado, debido al primer término de (5.9). A
pesar del signo positivo de la realimentacion, se va a demostrar que
si se elige la ganancia de inyeccién de corriente siguiendo la
ecuacion (5.7), la respuesta dinamica del convertidor es
perfectamente estable.

El segundo término de (5.9) esta asociado a la
prealimentaciéon propiamente dicha. Notese que, por simplicidad,
se ha despreciado los elementos parasitos de los condensadores y
por ello la tensibn de salida se ha considerado una variable de
estado. Podria considerarse la influencia de dichos parasitos, pero el
estudio se va a centrar en el rango de bajas y medias frecuencias,
donde la influencia de los parasitos es totalmente despreciable. En
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consecuencia, se ha optado por no tenerlos en cuenta para el
estudio.

/iop (s)

Regulador Etapa de

A de tension potencia ACC N
vref(s) 4 Q/c(s) + + vo(s)
Gv(s) VOC(s) -
B Vo(s)
/) B
Tv(s)

Figura 5.4: diagrama de bloques del control ACC aplicado a rectificadores
boost con alto factor de potencia

o0 (s)

I
Zo(s)

Etapa de
potencia ACC

Regulador
de tensién A

("0 ref(s) 4 u(s) + C/C(S) + /\\/O(S)
Gv(s) 4—?— VOC(s) -
- A +
B Vo(s) S
KL R's i) . a1 P
Tv(s) f R

0]

Figura 5.5: diagrama de bloques de LIZACC

/iop (s)

Etapa de Zo (8)
potencia

Reguladpr LI2ACC
?lo ref(s) de fension n . (\/0(5)
+ u(s) +

— - Gv(s) GOuU(s) p—i-
plo(s)
vo(s

B

Tv(s)

Figura 5.6: diagrama de bloques equivalente de LI2ACC
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Aplicando algebra de bloques se obtiene el esquema
equivalente que muestra la figura 5.6. La funcién de transferencia
de la etapa de potencia modificada por LI2ZACC, GOU(s), viene
descrita por (5.10).

_Vy(9) Voc(s) - fa
s _ ' - (5.10a)
1Oy =0 1. KL,'QRSVOC(S) 1+WS

pou

Kou =2
<R (5.10b)

Bul RS 2 (5.10¢)

&
u =Wp, él

Por su parte, la funciéon de transferencia de la impedancia de

salida en lazo abierto modificada por LI2ACC, Zou(s), responde a

(5.11).

_Uy(9)]  _ Ky R AOC(S) +Z,(9)

(5.11)

1- KL;QR;VOC(S)

A pesar del signo positivo de la realimentaciéon que introduce
LIRACC, la funcién de transferencia resultante es estable si el polo
Wpou €sta situado en el semiplano izquierdo del lugar de las raices,
esto es, si su signo es positivo. En consecuencia, se deduce que la
condiciobn de estabilidad en pequefa sefial de LI2ACC viene
descrita por (5.12), donde puede apreciarse que el valor que se
revel6 como idéneo para la ganancia de inyeccion de corriente,
Kuo, cumple sobradamente la condicidn de estabilidad.

Ky R -
1>—LI'QRS Koo :—ZEL' 0 Ky <2Ky, (5.12)
LI O

La figura 5.7 muestra cémo se modifica la funcién de
transferencia de la etapa de potencia equivalente con ACC,
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VOC(s), al utilizar la inyeccion de corriente de carga, GOU(s).
Ambas funciones de transferencia divergen en muy baja
frecuencia, pero en el rango de frecuencias de interés para el
disefio del lazo de control de la tensidn de salida (esto es, en torno a
la frecuencia de cruce objetivo), las dos funciones de transferencia
se superponen. La consecuencia interesante de esto es que no
resulta necesario modificar el regulador de tension, pues el mismo
gue se ha disefiado para estabilizar el lazo ACC es igualmente
adecuado para el lazo LIPACC.

Gain (dB)
Kou ,,,,, E}OU(] ®)
Koc = VOC (jo)
- 20dB/dec
0

-
® pou ® poc \ @

Figura 5.7. representacion asintotica de los diagramas de Bode de las
funciones de transferencia VOC(jw) y GOU(jw)

5.3 Resultados experimentales

La figura 5.8 muestra el esquema de una posible
implementacién electrénica de LI2ACC basada en el Cl 3854 de
Unitrode [82]. NoOtese la extraordinaria sencillez de implementacion,
pues para ello tan sélo se requiere un “shunt” resistivo y unos pocos
amplificadores operacionales adicionales.

Con el objetivo de validar experimentalmente el estudio
analitico presentado, se han realizado ensayos sobre el prototipo
descrito en el capitulo 3, que permiten comparar las prestaciones
alcanzadas por el método LI2ACC propuesto con las que
caracterizan al esquema ACC convencional. Para que la
comparacion entre ambos métodos sea valida, en el control
LI2ZACC se han tomado los mismos reguladores de tensiébn vy
corriente que se emplearon en el control ACC mostrado en el
capitulo 3, de forma que las frecuencias de cruce de ambos lazos
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sera la misma en ambos métodos de control, tal y como se recoge
en la tabla 5.1. El estudio comienza analizando la respuesta de
ambos métodos en el dominio de la frecuencia, pasando después
al dominio del tiempo para validar en gran sefal las propiedades
observadas en pequefia sefial.

S
6 1000001+ $15000 f_. »18kHzZ
| S 1+ $500000 -
1+$
G, (S) 60 Sé f.., »10Hz
S 1+
120
K LI = K LIO 20

Tabla 5.1: expresiones de los reguladores del control LIZACC

Rz ike D2 BYV1D40
—1i

R3S 10K UL
vref €4 11470 i
GND GTORY
L o N
I’ b 1 RHRPBEO
cacut 3
axs caouT et oree |6 e
os eense B STHLiNBED
1SENSE 55 sov-270v Re
BYV1040 »
SOHz-60Hz
s =
< MULTOUT  RSET 1 0.z =
vi R4 680K A
IAC VSENSE BOOST POWER STAGE
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Veef fout vAaouT ENA
. R? R6 o
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RL1 RiZ PEK
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> CURRENT = } 100K
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Figura 5.8: esquema de la implementacion electronica de LI2ACC basada
en el Cl 3854 de Unitrode
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5.3.1 Estudio en el dominio de Ila frecuencia
(pequena senal)

Se han realizado medidas de la respuesta en frecuencia de
los lazos de regulacién del rectificador con correccién del factor de
potencia. Las medidas han sido obtenidas mediante un analizador
de sefiales en tiempo real YOKOGAWA SA2400 y procesadas
posteriormente con MATLAB.

La figura 5.9 muestra los diagramas de Bode, obtenidos
analitica y experimentalmente, de las etapas de potencia
equivalentes VOC(w) con ACC convencional y GOU(w) con
LI2ACC. En ambos casos la tension de linea considerada es 220V y
la carga corresponde a la potencia nominal (250W). Como puede
observarse, las medidas efectuadas coinciden plenamente con los
resultados obtenidos a partir de las expresiones analiticas, o que
demuestra claramente que LI2ACC introduce el efecto de
realimentacion que se desprende del estudio tedrico presentado.

La figura 5.10 muestra las medidas experimentales de la
ganancia del lazo de tensibn con control ACC y con LI2ACC,
medidas con carga nominal (250W) y tensibn de red 220V. Se
observa como ambas funciones solo divergen en muy baja
frecuencia, superponiéndose para frecuencias superiores. Asi, la
frecuencia de cruce de ambas es la misma, asi como la atenuacién
al doble de la frecuencia de red. Por lo tanto, es previsible que
ambos controles presenten el mismo comportamiento en cuanto a
correccion del factor de potencia.

La figura 5.11 muestra la medida experimental de la
impedancia de salida con ACC convencional y con LI2ACC, en
ambos casos para dos tensiones de linea diferentes (110V y 220V) y
una potencia de salida de 250W. Né6tese que la mejora obtenida
cuando la tensidn de linea es 220V se situa en torno a 20dB en todo
el rango de frecuencias. Esta es una diferencia importante en
relacion con el control RMF que se presentd en el capitulo 4, pues
aquel s6lo mejoraba la impedancia de salida para frecuencias
inferiores a la frecuencia de cruce del lazo de tensién, e incluso
tenia un pico de impedancia ligeramente superior en torno a dicha
frecuencia.
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o VOC(w)ACCexp.

+ GOU(jw)LI2ACC exp. ¢
— VOC(jw) ACCtheor.

-=-- GOU(jw) LI2ACC theor.

0 H l |
0 1
1 1
0 Hz 0
0 T

o VOC(jw) ACCexp.

+ GOU(jw) LI2ZACC exp.
— VOC(jw) ACCtheor.

---- GOU(jw) LI2ACC theor.
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-100 1+

120}

-140
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Figura 5.9: diagrama de Bode de las funciones de transferencia VOC(jw) y
GOU(jw)
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Figura 5.10: diagrama de Bode de la ganancia del lazo de tensién con

control ACC y LI2CC
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Vac=110Vims, ACC
Vac=220Vrms, ACC
Vac=110vims, LI2ACC

[dB]

H
1
Hz1 10

Figura 5.11: medida experimental de la impedancia de salida con ACC
convencional y LI2ACC

También destaca que la impedancia de salida empeora
para tensiones de alimentacion bajas (en este caso, 110V). La razén
de este fendmeno reside en el peor cumplimiento de la condicién
(5.4), lo que a su vez aumenta el error cometido al calcular la
ganancia de inyeccion de corriente Ku adecuada siguiendo (5.7).
En efecto, para tensiones elevadas el rendimiento del convertidor
es muy alto (en torno al 95%), con lo que el error cometido al utilizar
(5.4) esrelativamente pequefio. Para tensiones bajas, la corriente
de entrada es mucho mayor, lo que a su vez incrementa tanto las
pérdidas de conmutacibn como las de conduccién en los
interruptores, lo que resulta en rendimientos mas bajos (en torno al
90%). A consecuencia de ello, el error cometido al utilizar la
condicion (5.4) aumenta y la ganancia de inyeccién de corriente
elegida no es la 6ptima para reducir la impedancia de salida. Con
todo, nétese que su valor sigue siendo mucho menor a la medida
con ACC convencional en todo el rango de frecuencias. Por ultimo,
nétese que (5.4) podria corregirse teniendo en cuenta el
rendimiento del convertidor, lo que permitiria ajustar de manera
mas fina el valor de Ku implementado, pero esto no eliminaria el
error cometido en todo el rango de tensiones de alimentacion, ya
gue, como se ha venido comentando, el rendimiento depende de
la tensidbn a la que opera el convertidor.
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Los resultados medidos en pequefia sefal permiten prever
gue la respuesta temporal de la tensidn de salida ante escalones de
carga ser& mucho mas rapida y con menor sobreimpulso
(sobretensibn o subtensidbn segun sea el signo del escalén) con
LI2ACC en comparacion con ACC convencional. A su vez, se
espera mejor respuesta con tensiones de alimentacion altas.

5.3.2 Estudio en el dominio del tiempo (gran seifial)

Las figura 5.12 muestra la respuesta de la tensién de salida
del rectificador ante un escalén de carga de 80W a 160W, con una
tension de alimentacion de 220V, tanto con ACC convencional
(arriba) como con LI2ACC (abajo). La figura 5.13 muestra la
respuesta de la tension de salida del rectificador ante escalones de
carga tanto positivos como negativos del 50% al 100% (125W a 250W
y viceversa). En ambas figuras se ha representado el escalén (parte
superior), la tension de salida (parte central) y la corriente de
entrada del rectificador activo.

Puede apreciarse que, tal como se esperaba, la tensidon de
salida permanece practicamente constante cuando el rectificador
es controlado mediante LI2ACC, eliminando casi por completo los
efectos de la perturbacion.

La figura 5.14 muestra la respuesta de la tension de salida del
rectificador ante un escalén de carga de 80W a 160W, con una
tension de alimentacion de 110V, tanto con ACC convencional
(arriba) como con LI2ACC (abajo). En este caso, con LI2ACC si que
se aprecia un transitorio provocado por la variacion brusca de la
potencia consumida, aunque éste es de magnitud
apreciablemente inferior al provocado por los escalones con ACC
convencional. Como se explicd en el apartado 5.3.1, este hecho se
debe al peor cumplimiento de la condicion (5.4) con tensiones
bajas de entrada, lo que a su vez aumenta el error cometido al
calcular la ganancia de inyeccion de corriente K, adecuada
siguiendo (5.7).

En la tabla 5.2 se han recopilado los valores del tiempo de
establecimiento y sobreimpulso obtenidos con ACC convencional y
con LI2ACC, en ambos casos para 110V y 220V.
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() ACC
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Figura 5.12: respuesta de la tension de salida del convertidor ante un
escaldén de carga de 80W a 160W, tensidon de linea 220V
(a) ACC convencional (b) LI2ACC
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Figura 5.13: respuesta de la tensidon de salida del convertidor ante
escalones de carga positivos y negativos de 125W a 250W y viceversa,
tension de linea 220V. (a) ACC convencional (b) LI2ZACC
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Figura 5.14: respuesta de la tension de salida del convertidor ante un
escalén de carga de 80W a 160W, tensidon de linea 110V
(a) ACC convencional (b) LI2ACC
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Figura 5.15: medida experimental de la respuesta de las sefiales de control
ante un escaldén de carga de 80W a 160W @220V

La figura 5.15 muestra la evolucién de las principales sefiales
de control del rectificador activo ante un escalén de carga de 80W
a 160W (@220V), con ACC convencional y con LI2ACC. En dicha
figura también se ha representado la corriente en el inductor del
convertidor boost. Con ACC convencional, la accion de control del
regulador de tensibn coincide con v¢, por lo que esta variable
evoluciona lentamente de un punto de operacién a otro debido a
la respuesta dinamica con la que se ha disefiado el lazo de
regulacion de la tensidbn de salida. Por el contrario, en el caso de
LI2ACC se utiliza la informaciéon procedente de la corriente de
carga (sefial v’c) para modificar rdpidamente el punto de
operacion, de manera que la accion de control del regulador (u)
permanece practicamente constante. En definitiva, el punto de
operacion de la tension de control lo establece mayoritariamente la
seflal procedente de Ila corriente de carga, acelerando
sustancialmente la respuesta del controlador ante cambios en el
consumo.

La figura 5.16 muestra las mismas formas de onda, medidas
en las mismas condiciones, pero con una tension de alimentacion
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de 110V. En este caso se aprecia claramente el error que se
produce en el calculo de la nueva posicion de equilibrio para la
tensidon de control. Este error es posteriormente corregido por la
accion de control del regulador, pero con la dinamica lenta que
caracteriza al lazo de tensién de la tension de salida, por lo que los
efectos de la perturbacion de salida son mayores que los
observados con niveles altos de tensidn de alimentacion.

i |

7 .

S50ms/div

Figura 5.16: medida experimental de la respuesta de las sefiales de control
ante un escalén de carga de 80W a 160W @110V

ACC LI’ACC
Va (RMS) 110V 220V 110V 220V
ty 220ms 200ms 110ms »0
DV, WV 8v 4.2V 0.5v

Tabla 5.2: recopilacion del tiempo de establecimiento y del sobreimpulso
resultantes cuando se somete al convertidor a escalones de carga de 80W
a 160w
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Figura 5.17: tension de linea y corriente absorbida por el rectificador en
régimen permanente con ACC (arriba) y LI2ACC (abajo) @220V
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Figura 5.18: espectro armoénico de la corriente absorbida por el rectificador
en régimen permanente con ACC (arriba) y LI2ZACC (abajo) @220V

131



[~]

ACC

[+]

Capitulo 5

w s [¥3] iy} L L
= =2 - ™ — o - m =
w T I T I I
i - - '
= = i .
(] ' '
m ' '
b . :
,
- H A
..... il ) -
o
W &)
......................... i -
~ £ \}a <
N
—
.............................................. =] Y R R SR s S S
=
="~ 1 1 Tttt T Tyttt — """ 1 - 1 CTTTTTY Tt FoTTTTT (Tt 0T ]
H >, 1 1 . e . 1 H H
H i 1 i i i I i i H
o —
=) =) =] o
o =) o=} = ) o )
iy = 2 = oyl =2 o = m o o = o = L
- = ; ; = = ; .

30 A0rrs
[ms]

0
(b)

Figura 5.19: tensidn de linea y corriente absorbida por el rectificador en
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Figura 5.20: espectro armoénico de la corriente absorbida por el rectificador
en régimen permanen
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La figura 5.17 muestra las medidas de tensién y corriente de
entrada del rectificador en régimen permanente (@220V, 250W), en
tanto que 5.18 muestra la medida de los armoénicos de baja
frecuencia (@220V, 250W) presentes en la corriente de entrada del
rectificador activo. No se aprecian diferencias destacables
utiizando ambos esquemas de control, por lo que puede afirmarse
gue su comportamiento es idéntico en lo que a distorsion armoénica
de la corriente de entrada se refiere. Este hecho demuestra que la
mejora de la impedancia de salida del convertidor se consigue sin
afectar a la principal funcionalidad de éste: conseguir que la
distorsion de la corriente de entrada se sitie en valores reducidos.

La figura 5.19 muestra las medidas de tensién y corriente de
entrada del rectificador en régimen permanente (@110V, 250W), en
tanto que 5.20 muestra la medida de los arménicos de baja
frecuencia (@110V, 250W) presentes en la corriente de entrada del
rectificador activo. Se pueden extraer las mismas conclusiones que
en el caso de tensiones de alimentacion altas: no se aprecian
diferencias destacables utilizando ambos esquemas de control, por
lo que puede afirmarse que su comportamiento es idéntico en lo
gue a distorsiobn armoénica de la corriente de entrada se refiere. De
nuevo queda demostrado que la mejora de la impedancia de
salida del convertidor se consigue sin afectar a la principal
funcionalidad de éste: conseguir que la distorsibn de la corriente de
entrada se situe en valores reducidos.

5.3.3 Estudio de la aplicacion combinada RMF-LI2

En los apartados precedentes, se ha puesto de manifiesto la
capacidad de la técnica de inyeccion de carga para mejorar la
velocidad de respuesta, ante variaciones de carga, del lazo de
regulacion de la tensidn de salida en rectificadores con correccion
del factor de potencia. También se ha mostrado el error cometido
al despreciar las pérdidas en el convertidor, error que es tanto mas
importante cuanto mayor sean tales pérdidas. El rango bajo de
tensiones de alimentacion es el mas afectado y en el que la accion
de la inyeccioén de carga sufre una mayor degradacion.
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Figura 5.21: esquema de la aplicacion combinada de RMF y LI2ACC a un
rectificador con correccioén del factor de potencia

Para corregir este déficit, en este apartado se propone
combinar el método RMF descrito en el capitulo 4, con la técnica
de inyeccidon de carga estudiada LI2ACC. Combinar ambas
técnicas resulta extremadamente sencillo, tal como muestra la
figura 5.21, pues basta con sustituir el regulador de tension
caracteristico de ACC convencional por el esquema RMF.

La figura 5.22 muestra la respuesta de la tensién de salida
ante un escalén de carga de 80W a 160W con una tension de
alimentacion de 220V. La figura 5.23 muestra la misma respuesta, en
este caso con una tensién de alimentacién de 110V. Como puede
apreciarse, la respuesta con una tension de red de 110V es
significativamente mejor que la medida con RMF y con LI2ACC por
separado, pues la reduccioén adicional de la impedancia de salida
gue RMF afiade sobre LI2ACC permite acelerar sustancialmente la
respuesta del lazo de control, de manera que el tiempo de
establecimiento se reduce de forma drastica.
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Figura 5.22: respuesta de la tension de salida del convertidor ante un
escalon de carga de 80W a 160W (tensidon de linea 220V)
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Figura 5.23: respuesta de la tensidon de salida del convertidor ante un
escaldén de carga de 80W a 160W (tension de linea 110V)
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5.4 Discusion de resultados

En este capitulo se han expuesto los principios teéricos que
sustentan la técnica de inyeccion de carga propuesta, los cuales se
han aplicado al control de un rectificador con correccién del factor
de potencia con rango universal de tensiones de entrada. La
implementaciéon de ambos esquemas de control se ha llevado a
cabo mediante un circuito integrado de uso extendido en la
industria, el UC3854 de Unitrode.

Se ha efectuado un estudio analitico en pequefa y gran
sefial que ha permitido cuantificar las caracteristicas en el dominio
del tiempo y de la frecuencia. Dicho estudio ha sido posteriormente
validado con medidas experimentales efectuadas sobre un
prototipo de laboratorio de 250W.

Tanto del estudio analitico, como de los resultados obtenidos
experimentalmente, pueden extraerse las siguientes conclusiones:

1) La inyeccion de la informaciéon procedente del sensado
de la corriente de carga, ha permitido disminuir la
impedancia de salida en mas de 20dB respecto al
esquema ACC convencional en todo el rango de
frecuencias (figura 5.11). En gran sefial, esto ha permitido
acelerar sustancialmente la velocidad de respuesta del
convertidor ante cambios abruptos en el consumo,
reduciendo la amplitud de las sobre/subtensiones que
aparecen en los transitorios de carga y que son tipicas en
rectificadores con correccion activa del factor de
potencia (tabla 5.2 y figuras 5.12 a 5.14). Todo esto se
logra sin modificar la frecuencia de cruce del lazo de
tensién y su atenuacioén al doble de la frecuencia de red
(figuras 5.9 y 5.10), por lo que no se altera la distorsiéon de
la corriente de linea respecto de la alcanzada con el
control ACC convencional (figuras 5.17 a 5.20).

2) Para determinar analiticamente el valor de la ganancia
con la que se debe inyectar, en el lazo de control, la
informacién procedente del sensado de la corriente de
carga, se han despreciado las pérdidas en el convertidor,
lo que supone un error en el céalculo, tanto mayor cuanto
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mayor sean dichas pérdidas. Como consecuencia, la
mejora de la impedancia de salida del convertidor se ha
revelado inferior para tensiones de linea bajas, pues en
esas condiciones la corriente absorbida por el convertidor
boost es mayor, lo que incrementa tanto las pérdidas de
conducciébn como las de conmutacion en los
semiconductores. Los efectos del error pueden reducirse
teniendo en cuenta el rendimiento esperado del
convertidor en el calculo, pero en cualquier caso, dicho
factor (rendimiento) depende del punto de
funcionamiento, por lo que sus efectos no pueden
eliminarse en todo el rango universal de tensiones de
alimentacion.

3) La técnica de inyeccion de carga suele denominarse en
la literatura técnica ‘prealimentacién’. Los resultados
presentados demuestran que no sélo aparece un efecto
puro de prealimentacion, sino también de realimentacion
positiva de una variable de estado. Dicha realimentacion
modifica las funciones de transferencia del convertidor,
como ha quedado demostrado mediante la medida de
dichas funciones de transferencia mediante analizador de
respuesta en frecuencia. Se han estudiado las
condiciones que permiten garantizar la estabilidad del
convertidor, demostrando que el valor de la ganancia de
inyeccion de corriente mas adecuado en gran sefal, es
perfectamente compatible con la estabiidad en
pequefa sefal, por lo que la técnica es aplicable a pesar
de la realimentacion positiva.

4) La combinacién de las dos técnicas estudiadas en esta
tesis (RMF y LI2ZACC) ha demostrado resultar adecuada
para compensar en parte el principal déficit de LI2ACC,
su aplicacién en todo el rango universal de tensiones de
alimentacion. Al utilizarse conjuntamente, la respuesta del
convertidor ante escalones de carga ha mejorado la
respuesta tanto para tensiones altas (220V) como bajas
(110V).
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6.1 Conclusiones

En esta tesis se han realizado, fundamentalmente, dos
aportaciones significativas en el &ambito del control de
rectificadores con correccion del factor de potencia, ambas
orientadas a reducir la impedancia de salida del convertidor, sin
degradar sus prestaciones en términos de armoénicos de baja
frecuencia introducidos en la red de distribucion eléctrica. Esta
cuestion constituye uno de los principales problemas que presentan
este tipo de convertidores, pues los controles convencionales
presentan una elevada impedancia de salida que degrada la
respuesta dinamica del rectificador y da lugar a sobretensiones en
la tensién de salida ante cambios bruscos de carga que, en algunos
casos, podrian dafar a los semiconductores del sistema de
alimentacion.

La primera aportacion [48]-[51], viene dada por el uso de la
técnica de control Robust Model Following (RMF), que en el pasado
fue utilizada con éxito en convertidores DC-DC e inversores para
sistemas de alimentacion ininterrumpida [31][32]. Se ha demostrado
qgue RMF permite reducir la impedancia de salida en mas de 20 dB
en el rango bajo de frecuencias, que es el mas importante cuando
se producen cambios bruscos en la potencia demandada por la
carga. Las principales conclusiones del estudio llevado a cabo son
las siguientes:

1) Como muestran los resultados obtenidos en pequefia sefial,
el control RMF propuesto ha permitido reducir la impedancia
de salida en lazo cerrado de rectificadores con alto factor
de potencia un factor de 20dB en un amplio rango de
frecuencias (figuras 4.8 y 4.13). Esta mejora se produce sin
necesidad de utilizar frecuencias de cruce elevadas en el
lazo de tension.

2) Los resultados obtenidos en pequefia sefial permiten predecir
gue las variaciones de la corriente de carga afectaran en
menor grado a la tensién de salida del rectificador cuando
se utiliza RMF en lugar de ACC convencional. Para validar
este hecho en gran sefial, se ha sometido al sistema a
variaciones importantes de carga tanto crecientes como
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3)

4)

decrecientes (figuras 4.9, 4.14 y 4.15). Los resultados muestran
una reduccion sustancial tanto en tiempo de recuperacion
de la tensidbn de salida como de la desviacion maxima que
se alcanza respecto al funcionamiento en un punto de
operacion estable. Con RMF, el tiempo de establecimiento se
reduce aproximadamente a la quinta parte respecto a ACC
convencional, en tanto que el pico de las sobretensiones y
las subtensiones se reduce hasta en un 40%.

Dado que no se requieren frecuencias de cruce altas en el
lazo de tensidon, es facil conseguir atenuaciéon suficiente
(aproximadamente -30dB,) al doble de la frecuencia de la
tension de linea. En consecuencia, no se incrementa la
distorsion en la corriente de entrada mas alld de la
alcanzada por ACC convencional, tal como puede
apreciarse en los ensayos realizados en régimen permanente
para varios puntos de operacion, dentro del rango universal
de la tensidn de entrada (figuras 4.16 a 4.19 y tabla 4.2). En
definitiva, la mejora de la impedancia de salida se produce
sin incrementar en modo alguno la distorsibn de la corriente
de entrada.

El control RMF propuesto establece una metodologia de
disefio de controladores sistematica y de @ facil
implementacion. Tan s6lo se requieren algunos elementos
adicionales (amplificadores operacionales, resistencias y
condensadores) respecto al esguema convencional. En
consecuencia, el coste del sistema no se ve incrementado, lo
que sin duda es otra ventaja destacable de la técnica de
control propuesta.

Sin embargo, RMF también ha mostrado algunas limitaciones.

La mas importante es el hecho de que, tal como se ha destacado
anteriormente, la reduccion de la impedancia de salida sélo se
produce en frecuencias bajas, de manera que el pico que muestra
en frecuencia dicha caracteristica no se ve reducido. Como
consecuencia, RMF sigue presentando desviaciones transitorias en
la tension regulada cuando se producen cambios bruscos de
carga, si bien éstas son menores que las mostradas por los controles
convencionales.
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También cabe destacar que el andlisis del método RMF
mediante el concepto de regulador equivalente permite deducir
gue la mejora en el rechazo de perturbaciones se debe a que el
lazo de tensibn equivalente presenta mayor ganancia en lazo
abierto que el correspondiente a ACC convencional. Asi, podria
pensarse que la aplicacion de otras técnicas de control, como H8,
o simplemente el disefio de un regulador de tension de orden
elevado para ACC convencional, conducirfa a resultados
semejantes. Si bien esto es cierto, esta aproximacioén al problema
requeriria implementar controladores de orden elevado, cuya
implementacion es mas compleja y con mayor facilidad de entrar
en saturacion (debido a la elevada ganancia que se requeriria en
baja frecuencia) que los reguladores de orden reducido de los que
parte RMF. Se desprende, pues, que RMF permite no sélo alcanzar
mejores prestaciones que ACC convencional, también implementar
reguladores que en el esquema convencional serian de disefio
complejo y con elevadas ganancias que aumentarian el riesgo de
entrar en saturacion ante cambios bruscos de carga.

La segunda aportacion presentada en esta tesis ha sido la
inyeccion de la corriente de carga en las sefiales de control del
rectificador [52][53]. Esta técnica es conocida comunmente como
prealimentacion (feed-forward) de la corriente de carga [30][54]-
[59]. Sin embargo, en esta tesis se ha demostrado que esta
denominacién no es precisa, pues ademas del término puramente
de prealimentacion, también se introduce en el esquema de
control la realimentacién positiva de una variable de estado del
convertidor. Se han estudiado las condiciones que permiten
garantizar la estabilidad del convertidor, demostrando que el valor
de la ganancia de inyeccion de corriente mas adecuado en gran
sefal es perfectamente compatible con la estabilidad en pequefa
seflal, por lo que la técnica es aplicable a pesar de la
realimentacién positiva. Ademas de esta conclusion, del estudio
realizado se pueden destacar las siguientes:

1) La inyeccion de la informacién procedente del sensado de la
corriente de carga ha permitido disminuir la impedancia de
salida en mas de 20dB respecto al esquema ACC
convencional en todo el rango de frecuencias (figura 5.11).
En gran sefal, esto ha permitido acelerar sustancialmente la
velocidad de respuesta del convertidor ante cambios
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abruptos en el consumo, reduciendo la amplitud de las
sobre/subtensiones que aparecen en los transitorios de carga
y que son tipicas en rectificadores con correccion activa del
factor de potencia (figuras 5.12 a 5.14 y tabla 5.2). Todo esto
se logra sin aumentar la distorsion de la corriente de linea
mas allad de los valores alcanzados con el ACC convencional
(figuras 5.17 a 5.20).

2) Para determinar analiticamente el valor de la ganancia con
la que se debe inyectar, en el lazo de control, la informacion
procedente del sensado de la corriente de carga, se han
despreciado las pérdidas en el convertidor, lo que supone un
error en el calculo, tanto mayor cuanto mayor sean dichas
pérdidas. Como consecuencia, la mejora de la impedancia
de salida del convertidor se ha revelado inferior para
tensiones de linea bajas, pues en esas condiciones la
corriente absorbida por el convertidor boost es mayor, lo que
incrementa tanto las pérdidas de conduccién como las de
conmutacion en los semiconductores. Los efectos del error
pueden reducirse teniendo en cuenta el rendimiento
esperado del convertidor en el calculo, pero en cualquier
dicho factor (rendimiento) depende del punto de
funcionamiento, por lo que sus efectos no pueden eliminarse
en todo el rango universal de tensiones de alimentacion.

Por ultimo, se ha utilizado ambas técnicas en combinacién
para paliar las deficiencias observadas al utilizarlas por separado.
Los resultados obtenidos demuestran que, al utilizarse
conjuntamente, la respuesta del convertidor ante escalones de
carga ha mejorado la respuesta tanto para tensiones altas (220V)
como bajas (110V).

6.2 Futuras lineas de investigacion

Como prolongacion de los trabajos que han dado lugar a
esta tesis doctoral se sugieren varias lineas de investigacion que se
enumeran a continuacion:

1) Las técnicas de control propuestas podrian ensayarse en
rectificadores con correccién del factor de potencia
conectados en paralelo con “phase-shifting” entre cada uno
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2)

3)

4)

de ellos. El sistema resultante requeriria inductores de menor
tamafio y se beneficiaria de las ventajas asociadas a la
utilizacion de convertidores modulares: redundancia, mejor
gestion del calor generado por las pérdidas en los
semiconductores, etc. El modelado de todo el sistema vy el
disefio y posterior ensayo de las técnicas propuestas
constituyen las principales lineas de actuacibn en este
ambito.

La tension de salida del rectificador se ha supuesto regulada
a un valor constante, pues éste es el caso mas frecuente en
la realizacion industrial de rectificadores con alto factor de
potencia. Sin embargo, en algunos casos la tension de salida
se reduce en el rango bajo de tensiones de alimentaciéon a
fin de reducir las pérdidas de conmutacibn en los
semiconductores, es el caso de los denominados “Voltage
Follower PFC Rectifiers” [83]. En tales casos, la expresion de la
ganancia de inyeccion de carga no seria valida y deberia
utilizarse un circuito multiplicador para tener en cuenta el
valor variable de la tension de salida. El estudio en pequefa
y gran sefal de este circuito es un trabajo que habria que
llevar a cabo.

La inyeccidn de carga requiere sensar la corriente de salida
y, aungue el coste afadido es relativamente bajo, el hecho
de afadir un shunt (o cualquier otro sensor de corriente)
podria considerarse un inconveniente. Para superar esta
limitacién, podrian desarrollarse estimadores que calculen el
valor de la corriente de carga a partir de otras variables ya
sensadas, tales como la corriente en el inductor y la tension
de salida del rectificador [73]-[76].

En aplicaciones industriales es usual la utilizaciéon de circuitos
integrados analégicos que permiten implementar facilimente
la etapa de control de los rectificadores con alto factor de
potencia. Sin embargo, en los ultimos afios se ha propuesto el
uso de circuitos integrados digitales de bajo coste para el
control de convertidores de potencia, lo que permite
implementar técnicas de control mas sofisticadas y flexibles,
gue a la vez se beneficien del resto de ventajas asociadas al
control digital de convertidores [77]-[80]. Como primera fase
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146

5)

de trabajo, se disefarian controladores basados en FPGA
gue fueran susceptibles de una posterior integracién en un
circuito integrado para aplicaciones especificas (ASIC).

El disefio anal6gico del lazo de corriente de un rectificador
con correccion del factor de potencia, es relativamente
sencillo cuando se trabaja con frecuencias de conmutacion
altas y la frecuencia de la red eléctrica es relativamente
baja (50 6 60 Hz). En algunas aplicaciones concretas, como
el campo aeronautico, se requiere sistemas de muy alto
rendimiento (con frecuencias de conmutacion relativamente
bajas) con frecuencias de red altas (400 Hz), lo que conlleva
serias dificultades para obtener la ganancia suficiente en el
lazo para conseguir un seguimiento adecuado de la
consignha de corriente [81]. El uso de controladores digitales
permitifia diseflar e implementar controladores resonantes,
incluso repetitivos, con una ganancia muy alta a la
frecuencia de los armoénicos de la sefial de consigna de
corriente, lo que se prevé permita una mejora sustancial en el
seguimiento de corriente y, en consecuencia, reducir la
distorsibn de corriente en este tipo de convertidores con
condiciones de disefio extremas.
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Al.1 Software

El “software” que se ha empleado para el disefio y posterior

analisis de los diferentes esquemas de control ha sido el siguiente:

MATLAB. Mediante este programa se han obtenido las funciones
de transferencia tedricas de los diferentes controles,
permitiéndonos realizar el disefio de los reguladores y el analisis
comparativo de las prestaciones obtenidas. También se ha
empleado para la representacion de las mediciones obtenidas
tanto con el analizador de sefiales como con el osciloscopio, lo
cual ha permitido su facil comparaciébn con los resultados
tedricos.

Psim. Se ha utilizado para simular la respuesta temporal de los
diferentes controles.

LABVIEW. Mediante este programa se ha conectado via GPIB el
analizador de sefiales a un PC para el posterior procesado
grafico de las curvas experimentales mediante el programa
MATLAB.

FUKEVIEW COMBISCOPE. Software facilitado por la casa Fluke que
permite conectar el osciloscopio digital de esta marca a un PC y
almacenar las curvas experimentales en un fichero grafico.

Orcad Capture + Lauyout. Utilizado para el disefio de los circuitos
impresos, tanto de la etapa de potencia como de los circuitos de
control.

Al.2 Material de laboratorio

Para llevar a cabo las pruebas experimentales sobre el

prototipo se ha utilizado el siguiente material de laboratorio:

Analizador de sefiales en tiempo real YOKOGAWA SA2400. Dicho
instrumento permite el analisis temporal, espectral y de respuesta
en frecuencia (curvas de Bode) en un rango de frecuencias
comprendido entre 5mHz y 400kHz.
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Autotransformador monofasico regulable 1kVA.
- Fuente de alimentacion HP6035A. 1000W, 0-500V, 5A.

- Fuente de alimentacibn PROMAX FAC-664. Formada por dos
fuentes de 0-30V, 1A con posibiidad de interconexiéon serie o
paralelo.

- Osciloscopio digital FLUKE PM3384B. 100MHz, 10GS/s.
- Power Meter FLUKE Model 39.
- Carga electrénica HP6060B.

- Sonda de tensiéon diferencial PEWATRON SI-9002. DC-25MHz,
1400V de pico.

- Sonda de corriente LEM-HEME PR-30 DC-100kHz (-1dB), 20A/ps,
30A de pico.

- Generador de funciones PROMAX GF-232 (2MHz).

- Tarjeta GPIB NI-488.

Al.3 Prototipo experimental

El prototipo se divide en dos partes fundamentales, la etapa
de potencia y la carta de control. Para cada una de las partes se
ha realizado la correspondiente placa de circuito impreso.

La etapa de potencia incluye todos los elementos que
conforman la etapa de potencia del boost (conmutador, diodo,
redes de ayuda a la conmutacion, bobina, etc.), las resistencias de
sensado de corriente, el circuito de disparo del conmutador y las
puntas de prueba y conectores necesarios.

La carta de control incluye el circuito integrado UC3854 de
Unitrode, el cual permite la implementaciéon del control ACC.
Ademas, en la carta de control se incluye toda la circuiteria
necesaria para la implementacion de los diversos lazos de control
propuestos en la presente tesis. La carta se ha disefiado de forma
gue el cambio de un tipo de control a otro se realiza actuando
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sobre microinterruptores, sin necesidad de montar y desmontar
componentes. La PCB incluye terminales de conexién rapida, que
permiten modificar los valores de los reguladores sin necesidad de
desoldar componentes, asi como todas las puntas de prueba y
terminales de conexidbn necesarios para realizar las medidas
oportunas.

En las paginas siguientes se muestran los esquemas y los
diferentes planos de las placas de circuito impreso, asi como
fotografias de estas tarjetas y del “setup” de pruebas.
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Fig. Al.4: etapa de potencia BOOST (cara de soldadura)
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Fig. A1.9: “setup” de pruebas

Fig. A1.10: carta de control (abajo izquierda), etapa de potencia (abajo
derecha) y rectificador y filtro EMI (arriba)
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Fig. A1.12: detalle de la carta de control
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A2.1 Publicaciones derivadas de la tesis

A continuacion se citan las contribuciones en revistas listadas
en SCIl y/o JCR, a las que ha dado lugar la presente tesis. Debido a
lo estrechamente ligado que se encuentran Ilas citadas
contribuciones y el contenido de la presente tesis, ambas se
adjuntan de forma integra al final del presente anexo.

[T1] AUTORES: E. FIGUERES, J. M. BENAVENT, G. GARCERA, M. PASCUAL,
TITULO: "A CONTROL CIRCUIT WITH LOAD CURRENT INJECTION FOR
SINGLE-PHASE POWER FACTOR CORRECTION RECTIFIERS". REF.
REVISTA/LIBRO: REVISTA |IEEE TRANSACTIONS ON INDUSTRIAL
ELECTRONICS. ISSN 0278-0046, VOLUMEN 54, PAGINAS 1272 A 1281,
ANO 2007.

[T2] AUTORES: E. FIGUERES, J. M. BENAVENT, G. GARCERA, M. PASCUAL.
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TRANSACTIONS ON INDUSTRIAL ELECTRONICS. ISSN 0278-0046,
VOLUMEN 52, PAGINAS 66 A 76, ANO 2005.

Asi mismo, se han realizado contribuciones, directamente
relacionadas con la presente tesis, a congresos internacionales con
“proceedings”.

[T3] AUTORES: J. M. BENAVENT, E. FIGUERES, G. GARCERA, M.
PASCUAL.TITULO: “ROBUST MODEL-FOLLOWING REGULATOR FOR
AVERAGE CURRENT-MODE CONTROL OF BOOST DC-DC CONVERTERS”.
TIPO DE PARTICIPACION: PONENCIA. CONGRESO: IEEE INTERNATIONAL
SYMPOSIUM ON INDUSTRIAL ELECTRONICS, ISIE’05 PUBLICACION:
PROCEEDINGS ISIE’05. ISBN: 0-7803-8738-4 LUGAR DE CELEBRACION:
DUBROVNIK (CROACIA), ANO: 2005.

[T4] AUTORES: E. FIGUERES, J. M. BENAVENT, G. GARCERA, M. PASCUAL, |.
MIRO. TITULO: “ANALYSIS AND DESIGN OF A POWER FACTOR
CORRECTION RECTIFIER WITH LOAD CURRENT INJECTION”. TIPO DE
PARTICIPACION: PONENCIA. CONGRESO: IEEE INTERNATIONAL
SYMPOSIUM ON INDUSTRIAL ELECTRONICS, ISIE’05. PUBLICACION:
PROCEEDINGS ISIE’05. ISBN: 0-7803-8738-4. LUGAR DE CELEBRACION:
DUBROVNIK (CROACIA), ANO: 2005.
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PUBLICACION: PROCEEDINGS PESC’04. ISBN: 0-7803-8399-0/0-7803-
8400-8. LUGAR DE CELEBRACION: AACHEN (ALEMANIA, ANO: 2004.

[T6] AUTORES: E. FIGUERES, J. M. BENAVENT, G. GARCERA, J. SANDIA.
TITULO: “ROBUST AVERAGE CURRENT-MODE CONTROL OF BOOST DC-DC
CONVERTERS”. TIPO DE PARTICIPACION: POSTER Y ARTICULO
COMPLETO PUBLICADO EN PROCEEDING. CONGRESO: EUROPEAN
CONFERENCE ON POWER ELECTRONICS AND APPLICATIONS, EPE’03.
PUBLICACION: PROCEEDINGS EPE’03. ISBN: 90-75815-07-7. LUGAR DE
CELEBRACION: TOULOUSE (FRANCIA), ANO: 2003.

A.2.2 Otras contribuciones

En una linea de investigacion afin a la de la presente tesis, el
autor, tanto en su actual etapa como miembro del “Grupo de
Sistemas Electrénicos Industriales” (GSEl) de la Universidad
Politécnica de Valencia, como en la anterior etapa como
investigador en la empresa GH ELIN INTERNATIONAL, ha participado
en la elaboraciéon de diferentes publicaciones relacionadas con la
aplicaciones de técnicas de control avanzado a convertidores
conmutados de potencia.

Otras contribuciones en revistas listadas en SCIl y/o JCR.

[T7]1 AUTORES: E. FIGUERES, G. GARCERA, J. M. BENAVENT, M. PASCUAL, J.
A. MARTINEZ. TITULO: “ADAPTIVE TWO LOOP VOLTAGE MODE CONTROL
OF DC-DC SWITCHING CONVERTERS”. REF. REVISTA/LIBRO: REVISTA IEEE
TRANSACTIONS ON INDUSTRIAL ELECTRONICS. ISSN 0278-0046,
VOLUMEN 53, PAGINAS 239 A 253, ANO 2006.

[T8] AUTORES: G. GARCERA, E. FIGUERES, M. PASCUAL, J. M. BENAVENT.
TITULO: “ROBUST MODEL FOLLOWING CONTROL OF PARALLEL BUCK
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AEROSPACE AND ELECTRONIC SYSTEMS. ISSN 0018-9251, VOLUMEN 40,
PAGINAS 983 A 997, ANO 2004.
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A Control Circuit With Load-Current Injection for
Single-Phase Power-Factor-Correction Rectifiers

Emilio Figueres, Associate Member, IEEE, José Manuel Benavent, Gabriel Garcerd, Member, IEEE,
and Marcos Pascual, Associate Member, IEEE

Abstract—A load-current-injection control technique for boost-
derived power-factor-correction (PFC) rectifiers with average
current-mode control is proposed in this paper. By adding a load-
current loop to the conventional inductor current loop, the output
voltage response to load steps is speeded up, almost eliminating the
typical voltage overshoots of this kind of converters. Although the
techniques based on the load-current injection are traditionally
called “load feedforward,” this paper shows that an additional
feedback loop, which modifies the linear small-signal model of the
converter, is also introduced. In order to validate the concept, a
converter prototype working from a universal input line has been
designed and tested, showing that a very fast dynamic response of
PFC rectifiers may be achieved in a cost-effective way.

Index Terms—Current-mode control, power-factor-correction
(PFC), rectifiers.

NOMENCLATURE

R,, R, B Current and  voltage sensing  gains,
respectively.

vy and v, Rectified line voltage and rectifier “output
voltage, respectively.

Vae and i, Line  voltage and input  current,
respectively.

iL Inductor current.

i Load current.

tod Part of i, that is independent of v, (load-
current disturbance).

Voref Reference voltage.

™ Gain  of the pulsewidth-modulation

modulator.

Gs(s) Transfer function of the inductor current
regulator.

Gy(s) Transfer ~ function of the voltage
regulator.

Ti(s) Loop gain of the inner inductor current loop.

Ty(s) Loop gain of the outer voltage loop.
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Inputs and output of the multiplier/
divider block (both iys and igy, are current
signals in most power-factor-correction
integrated circuits).

Igm» VfE> Ves IM

ViL ref Reference signal for the inductor current con-
trol loop.

K, = igm/Vq. Sensing gain of the rectified input
voltage.

Ky = g /vy. Voltage feedforward gain.

Ry = UL l'ef/iM .

Ky Load-current-injection gain.

In all cases, Z and X denote the small signal term and the
steady-state value of variable z = X + Z, respectively.

I. INTRODUCTION

OWER-FACTOR-CORRECTION (PFC) rectifiers based

on a boost converter are one of the most popular single-
phase topologies used in practice to fulfil the current standards
on power factor and input current distortion of power supplies,
such as IEC 61 000-3-2 [1]. In order to achieve low harmonic
distortion of the input current, a current-mode control scheme
such as average current-mode control (ACC) [2]-[4] is gener-
ally used. From the control point of view, the main limitation of
ACC-controlled PFC rectifiers is that the maximum crossover
frequency of the voltage loop is about 20 Hz in order to properly
attenuate the contents of the second line harmonic at the control
signals [5]. Therefore, the response of the output voltage to load
steps is generally slow.

Several methods have been proposed to overcome this prob-
lem, such as the ripple compensation approach [6], [7] or the
use of digital controllers allowing the implementation of notch
filters [8], [9]. The basis of those techniques is that, if the ripple
at the frequency of the second line harmonic is removed from
the control signals, the voltage loop gain crossover frequency
can be increased, keeping low distortion of the input current.
As a result, the dynamic response of the rectifier is faster. The
drawback of those techniques is the need for relatively com-
plex control circuits, which use additional multipliers/dividers,
analog/digital circuits, digital controllers, etc. A robust model
following the control technique derived from internal model
control was recently proposed in [10]. By using that technique,
the closed-loop output impedance of a PFC rectifier can be
decreased from dc up to the crossover frequency of the voltage
loop when compared to conventional ACC, so that the output
voltage response to load changes is improved. A drawback of
this technique is that the closed-loop output impedance is not

0278-0046/$25.00 © 2007 IEEE
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Fig. 1. ACC of a PFC rectifier.
improved for frequencies that are higher than the voltage loop “o-d(s)
crossover frequency, which is kept limited to about 20 Hz.
This paper proposes a quite different concept, introducing an
ACC scheme with load-current injection (LI?ACC) applied to Voltage P owlé?gtage
PFC rectifiers. The idea of LI’ACC is to generate the steady-  {ref(s) regulator
state value of the inductor current reference by means of an | ve(s) Goc(s)
additional load-current control loop. It will be shown in the next

sections that by means of the load-current injection, the slow
dynamic response of the voltage loop is not an obstacle for fast
response of the output voltage to load steps.

This technique, which is generally known as load feedfor-
ward, has been applied in other works to buck-derived convert-
ers [11], [12], but it has not been used for single-phase boost
PFC rectifiers. The concept load-current loop or load-current
injection, instead of simply load feedforward, is more accurate
because generally the load-current depends in part on the output
voltage, causing an additional feedback of a state variable in the
control scheme, as it will be shown in the next sections. Note
that the term feedforward implies that information is derived
from an exogenous variable and not from a state variable.

The load-current injection presents some difficulties when
applied to nonbuck-derived converters. For instance, in [13],
a nonlinear technique implemented by means of a multiplier/
divider controller is applied to boost dc—dc converters with
peak current-mode control [14] and fast dynamics. A similar
approach could be applied to ACC-controlled PFC rectifiers,
but the need for an additional multiplier could be considered
a disadvantage. To avoid this, a linear controller instead of a
nonlinear circuit has been chosen to implement LI?ACC.

An analytical study of LI2ACC applied to PFC rectifiers is
presented and validated by means of experimental measure-
ments, which have been carried out on a 250-W prototype
working from the universal input line.

172

Fig. 2. Simplified block diagram of the ACC scheme.

II. CONSIDERATIONS ABOUT CONVENTIONAL ACC
OF BOOST PFC RECTIFIERS

Fig. 1 shows the well-known scheme of a typical boost PFC
rectifier with ACC and feedforward of the rectified input volt-
age [2]. A fast inner current loop T;(s) regulates the inductor
current iz, so that its average value during each switching pe-
riod follows the rectified input voltage v,. In this way, a unitary
power factor is achieved. A slow outer voltage loop main-
tains the rectifier output voltage close to the reference v, et
by properly modifying the control signal v, for the inner current
loop. With ACC, the output of the voltage controller is v..
Taking into account that the steady-state value of v, depends on
the load current, in the presence of fast load changes, the control
voltage cannot reach quickly its steady-state value because its
response is strongly limited by the slow dynamics of the voltage
controller.

As mentioned in Section I, the crossover frequency of the
voltage loop is chosen intentionally low, so that v, presents
a small ripple at the frequency of the second line harmonic,
avoiding the distortion of the line current.
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Fig.3. Scheme of the proposed LI2ACC.
As shown by Fig. 2, after closing the inner current loop T;(s), Vo | Volo
, =4 F, 3b
the voltage regulator G, (s) must compensate an ACC power- Ka(s) v, + Vg mGa(s)Rs (3b)
i = Do(8)/0c(s), which b
stage transfer function Goc(s) = 9o(s)/Dc(s), which can be Ka(s) = Ls + FnGa(s) BeVe. 3o)

approximated by a linear small-signal first-order system [2],
[4], as it is expressed by (1). Due to the action of the voltage
feedforward path, G (s) does not depend on the rectified input
voltage V. i.e.,

Do(8) Ko
s) = N — 1
Goc(9) ﬁc(s) foa=0 1+ w:’oc (la)
K,R, 1 R
Koo = =2 — 1b
= TG W )
2
Wpoe = 5~ (te)

The load current can be split into two terms, as expressed by
(2). The first term is a function of the output voltage without
load changes around an operation point defined by R. The
second term depends on the load variations and not on the
output voltage, i.€., to—q # to-a(Vs), With 4,_4 being the true
exogenous variable for the control system, i.e.,

@

. . . Vo ,
1o = 10(Vp) + to—d = 7 +%o-d.
Z,(s) and %,_4(s) in Fig. 2 are the ACC open-loop output
impedance and the actual load disturbance, respectively. Equa-
tion (3) gives the expression of Z,(s), i.e.,

Uo(8)
zg,d(s) B.=0
A K,(s)(1+ RCs)

= TV, K1+ RO9) + REo(s) OV

Zo(s) =

The stability of the voltage loop depends on the voltage loop
gain T, (s), which is described by (4). A suitable expression
of G, (s) for conventional ACC is given by (5). The zero wy, is
generally chosen to cancel the dominant pole of the power stage
Goc(s). In order to attenuate the second line harmonic at the
contro] signals, the pole wyy is placed around half the frequency
of the low-frequency output voltage ripple, i.e., around the line
frequency fiine (50 or 60 Hz). The gain wj, is chosen, taking
into account the desired crossover frequency fe, = Wey/2m
of T,(s), which is typically chosen between 10 and 20 Hz.
R is the load resistance around the operation point under
consideration. Thus,

Ty(5) =Gy(8) - Gocls) - B 4)
wiv - {1+ 22
oy 2 ()
s- (1 + w‘fv)
_rep (1485 -

s (1 + 27r;u,.e)
III. LOAD-CURRENT-INJECTION ACC
OF BoosT PFC RECTIFIERS
A. Description of the Proposed LIPACC

Fig. 3 shows the scheme of the proposed LI’ACC, where
v}, is the “load following” control voltage that depends on the
sensed load current, u is the output of the voltage controller,
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Fig. 4. Control signals of the PFC rectifier during a load step with both (left) ACC and (right) LI2ACC.

and v, results from adding u to v),, as expressed by (6). Ky is
the gain of the load injection controller. Thus,

ve =u+ v, = u+ KuiRiio. ©)

In the case of a PFC rectifier with voltage feedforward, the
reference for the current loop vir, ref is calculated, as expressed
by (7) in the followng set of equations:

AB
ViLref = Rmz,?

_ K,v, v,
=Angave
Kyvg - v,
" B K Vs
R"LKU .
7 K3Vy-rus

=R 7

®

ViLrefRMS =

RsIirms = Vi ref RMS- ()]
By neglecting the ripple at v, around its operation point, the
following approximation can be done: v, = V,, with V; being
the average value of v.. Therefore, the rms value of vir,ref,
following (8), can be derived from (7), where Vyrus is the
rms value of the rectified input voltage. A perfectly sinusoidal
input voltage is supposed, so that V2 = 8V gysg /7%, with Vg
being the average value of v,. Additionally, taking into account
that the current loop is much faster than the voltage loop, it
may be considered that the tracking of vjr, e is perfect at low
frequency, so that (9) holds basically true.

The rms value of the inductor current I g can be calcu-
lated by equating the input and output power of the rectifier,
as expressed by (10). In (10), unity power factor and 100%
converter efficiency have been assumed. The ripple at the output
voltage has been neglected, i.e., v, ~ V,. It is worth pointing
out that the former expression is only valid in steady state
and without power losses, but it may be considered a good
approximation for the inductor current around its operation
point. Thus,

V1,

—_—. 10
Verms 1o

Iirms =
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By combining (8), (9), and (10) and solving for V;, (11)
results, which is an estimation of the control voltage as a
function of the load current in steady state. From (6) and (11),
if the value of the load injection gain Ky is chosen following
(12), the steady-state values of v, and of v, will agree, with u
being near zero in steady state, i.e.,

3 K3R,V.
Ve(Lo) :I“R—“ﬁ 1, an
K,
Koo = 25 RYe ) 12
LIO = RmK.,,R/; LI -

Note that the chosen value of the load injection gain Kp,o
does not depend on R and that V, is a constant value if varia-
tions of the output voltage are not intended. In the case of the so-
called “boost follower” PFC rectifiers [15], the output voltage is
modified, following the value of the line voltage to improve the
rectifier efficiency, so that (11) would be a nonlinear function
of I, and V,. In such a case, an additional multiplier would
be needed to generate v/, from the measurements of ¢, and v,.
The approach proposed in this paper assumes a constant output
voltage, which is the case of most PFC rectifiers, so that V,
is only used to calculate the value of Ko, following (12).
The advantage of this approach is that an additional multiplier
is avoided.

To illustrate the operation principle of the proposed tech-
nique, Fig. 4 shows the evolution of the main control signals for
both ACC and LI?ACC during a load step from 80 to 160 W.
Fig. 5 also shows the response of the output voltage in both
cases. Due to the load feedforward effect, the output u of the
voltage controller with LI2ACC practically does not change af-
ter the load step, providing the load controller, the fast transient
response, and the steady-state value of the control voltage v..
On the contrary, the dynamic response of the control voltage
only depends on the voltage controller with conventional ACC,
resulting in a slower response. It is worth pointing out that the
actual values of v, and v} suffer from little differences in a
practical converter because of nonmodeled facts, such as power
losses, components tolerances, and offsets introduced by the
multiplier-divider. Thus, u = v, — v/, will not be zero in prac-
tice, but it will undergo only small changes at load transients.
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Fig.5. Small-signal model of LI2ACC.
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A
Vo ref(s) regulator

ufs)
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Fig. 6. Simplified block diagram of the LI2ZACC scheme.

B. Small-Signal Model of LIPACC

In order to show the effects of LI2ACC on the stability and
on the dynamic response of the PFC rectifier, a small-signal
study has been carried out with the help of the scheme presented
in Fig. 5. This scheme can be easily obtained by adding the
load-current loop to the block diagram shown in Fig. 2. Note
that a positive feedback loop is introduced by LI?ACC when
the rectifier powers a resistive load. After some block algebra,
the simplified scheme of Fig. 6 results, where Goy(s) is the
modified ACC power stage and Z,1;(s) is the LI2ACC open-
loop output impedance. The analytical expressions of Goy(s)
and of Z,1,1(s) are shown by the following:

I (S) - ﬁo(s) _ Guc(s) - Kou
o (s) [3,_y=0 1- EL};—H‘I'“Goc(S) 1+ w:m
(13a)
K,
Koy = ——2 (13b)
ou 1_ KL};R, Kg(;
)/
Wpou = Wpoc <l — K—L}IiﬂKoc) (13¢)
Do (s K1 R,Goc(8) + Zo(s
Zoia(s) = 1 0(8) _ Ku SK:lc}g,) o(8) (14)
'Lod(s) 4=0 1- 'T&Goc(s)
respectively.

Gain (dB)}
Koy |— = Gouli®)
~
~

K ~

oc G0

- 20dB/dec
0 -
O pou Opoc )

Fig.7. Asymptotic Bode plots (gain and decibels) of Goc (jw) and Gou (jw).

TABLE 1
EXPRESSIONS OF THE CHOSEN REGULATORS

100000 1+5/15000 ) ]
G T 14s/300000 Jer1 3Ktz
60 i+s/8 R
G(s) 5 1+s/120 Jor=10Hz
Ki=Kiio 20

In spite of the positive feedback introduced by LI2ACC,
Gou(s) is an open-loop stable transfer function if wpoy > 0
[16]. This fact is achieved by condition (15), i.e., if Kij <
2K110. Thus, for K1 = K110, an open-loop stable Goy(s)
results, i.e.,

KuR, . _ Ku
oc

1 -
>R 2Kiro

= KLI < 2KL10. (15)

Note that the same factor (1 — K11 R, K,./R) affects both
Koy and wey, so that the Bode diagrams of Go.(s) and of
Gou(s) agree at the medium-frequency range, as shown by
Fig. 7. Thus, the same voltage controller Gy (s) can be used for
both ACC and LI?ACC if the intended crossover frequency of
the voltage loop is inside the frequency range where Goc(s) and
Gou(s) agree. It is worth pointing out that the same limitations
related to the contents of the second line harmonic at the control
signals are applicable to both LI’ACC and ACC, so that the
crossover frequency of the voltage loop is limited in both cases.

An interesting feature of LIACC is that the open-loop out-
put impedance is significantly improved with respect to ACC
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Fig. 8. Schematic of the experimental prototype.

because the load changes are compensated by the load-current
loop, as will be shown in Section IV. The resulting closed-loop
output impedance is described by

— — ZoLr(s)
tod (5) @0 1+ ﬁGv(s)Gou(S) ’

(16)

IV. SAMPLE DESIGN AND EXPERIMENTAL RESULTS

Both the conventional ACC and the proposed LI’ACC
schemes have been applied to a boost PFC rectifier with
the following values of the power-stage elements and gains:
Vac = 85-265 VrMs, fiine =50 Hz, V, =400 V, P, =250 W,
L =1mH, C =470 uF, fswitching =100 kHz, R; = 0.2 ,
B =0.0125, K,=147 pA/V, Kg=17.63-107%, R, =
43KQ, F,, = 0.19 V™1, and R, = 0.2 . Table I shows the
expressions of the chosen current and voltage controllers G(s)
and G, (s), respectively. The same controllers are used for ACC
and for LI2ACC, achieving in both cases a crossover frequency
of the current and the voltage loop of about f,_; = 15 kHz and
fe—v = 10 Hz, respectively. Table I also shows the value of the
chosen K for LI2ACC, following (12). The schematic of the
experimental prototype is shown in Fig. 8. Switch S2 allows
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closing the voltage loop with ACC (S2 up) or with LI2ACC
(S2 down).

All the experimental measurements have been carried out by
means of a real-time signal analyzer YOKOGAWA SA2400 and
represented with Matlab software, both in time and frequency
domains. Fig. 9 shows the Bode plots (decibels and degrees)
of the theoretical and experimental controls to output transfer
functions both for ACC and LI?ACC, Go.(s) and Gou(s),
respectively. The measurements conditions are P, = 250 W
and Vac =220 VRMS»

As expected, the experimental and theoretical curves agree,
demonstrating that the load injection modifies the small-signal
response of the converter, so that it should not be considered as
just a feedforward loop.

Fig. 10 shows the Bode plots (gain and decibels) of the
measured closed-loop output impedance with both ACC and
LI2ACC. The improvement with LI’ACC is of about 20 dB
at 220 V and 15 dB at 110 V in a wide range of frequencies.
Note that the closed-loop output impedance is much lower with
LI2ACC than with ACC, not only at low frequency but also
at frequencies higher than f._,. Therefore, the peak output
impedance is reduced, improving the initial response of the
output voltage to load steps. From the point of view of the
control performance, this is the main improvement achieved by
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Fig. 9. Bode plots (gain, decibels and phase, and degrees) of the analytical
and the measured control to output response with ACC, Goc(jw) and with
LIZACC, Gou(jw).
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Fig. 10. Module (in decibels) of the d closed-loop output imped

with both ACC and LIPACC. P, = 250 W.

LI?ACC with respect to other control schemes proposed in the
past [6]-[10].

Although the output impedance with LI?ACC theoretically
does not depend on the line voltage, in practice, the efficiency
of the converter is worst at low line because the converter

IEEE TRANSACTIONS ON INDUSTRIAL ELECTRONICS, VOL. 54, NO. 3, JUNE 2007

suffers from larger conduction losses, so that the assumed 100%
efficiency from which (10) has been derived is more inaccurate
at 110 V than at 220 V. That means that a bigger part of the
control voltage v, = v/, + u is provided by the slow voltage
regulator (u signal) at 110 V than at 220 V. This fact explains
that the output impedance with LI2ACC is smaller at 220 V than
at 110V, as shown by Fig. 10. Therefore, at 110 V, the response
of the output voltage to load steps is expected to be a bit slower
than that at 220 V.

Fig. 11 shows the comparative experimental response of
the output voltage to a load step from 80 to 160 W (V,. =
220 VRMS and 110 VRMS) with both ACC and LIZACC
Note that the transient voltage drop practically disappears with
LI2ACC at 220 Vrums [Fig. 11{(c)]. The improvements in terms
of settling time ¢ and the peak of the output voltage deviation
AV, from the intended value are summarized in Table II. For
the reasons explained in the previous paragraph, the response of
LI2ACC to load steps is not so fast for low values of the input
voltage, being in any case much better than the response, in
the same conditions compared with that of conventional ACC.
Fig. 12 shows both the step-up and step-down response of the
output voltage to load steps from 125 to 250 W (50%—-100% full
load) and vice versa. The improvement achieved by LI2ACC is
similar in both cases.

In order to show that LIZACC does not affect the harmonic
contents of the input current, the line voltage v, and the input
current i, with both ACC and LI2ACC (Ve = 220 Vs and
P, = 250 W) have been measured and represented in Fig. 13.
Fig. 14 shows the normalized harmonics of i, with both
control schemes. Similar results have been obtained with low
values of the input voltage. Note that no significant differences
between ACC and LI?ACC are remarkable, so that their perfor-
mance from the line point of view is similar. In other words,
the reported improvement of the output voltage response is
achieved with no additional distortion of the line current.

V. CONCLUSION

LI?ACC, a control loop which uses the load injection concept
has been analyzed and applied to a 250-W PFC rectifier. It
has been shown that, by using the load-current loop, a very
fast response of the output voltage to large load steps is
achieved, significantly reducing the voltage overshoots during
load changes

LI?ACC introduces both feedback and feedforward effects.
A small-signal study has been carried out, showing that, with
resistive loads, a positive feedback that modifies the small-
signal response of the rectifier appears. In spite of the posi-
tive feedback, the control to the output transfer function with
LI2ACC is open-loop stable by properly choosing the gain of
the load injection controller. Detailed expressions of both the
modified control to the output transfer function and the output
impedance with LI2ACC have been presented. Conditions for
stability have also been explained.

In spite of the nonlinear relationship between the control
voltage and the output variables (current and voltage) of a boost
PFC rectifier, it has been shown that a linear load injection
controller can be implemented if the output voltage is regulated
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(0) LIACC, Vae = 220 Vgums. (d) LI2ACC, Vae = 110 VRMs.

Experimental response of the PFC rectifier output voltage to a load step from 80 to 160 W. (a) ACC, Vac

220 Vrums. (b) AC!

C, Vac = 110 Vryms.

TABLE 1I
SUMMARY OF IMPROVEMENTS ACHIEVED BY LI2ZACC
ACC LIPACC
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by 220ms 200ms 110ms =0
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Fig. 12. Step-up and step-down response of the output voltage to load steps from 125 to 250 W and vice versa. (a) ACC, Vac = 220 Vrums. (b) LI2ACC,
Vac = 220 VRMS.
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Fig. 14. Experimental measurement of the input current harmonics with both ACC and LI?ACC (Vac = 220 Vrs, and P, = 250 W),

to be constant, eliminating the need for an additional multiplier
circuit. However, the proposed solution would not be valid if
output voltage variations are intended, as it would be the case
of the so-called boost follower PFCs.

The proposed technique can be easily implemented by using
any standard control integrated circuit for PFC and some oper-
ational amplifiers, resulting in a cost-effective solution for the
improvement of the dynamic response of modern rectifiers.
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Robust Control of Power-Factor-Correction Rectifiers
With Fast Dynamic Response

Emilio Figueres, Associate Member, IEEE, Jose-Manuel Benavent, Gabriel Garcerd, Associate Member, IEEE, and
Marcos Pascual, Associate Mémber, IEEE

Abstract—This paper proposes a new robust control technique
for single-phase boost high-power-factor rectifiers. The proposed
circuit significantly improves the dynamic response of the con-
verter to load steps without the need of a high crossover frequency
of the voltage loop, so that a low distortion of the input current is
easily achieved. A 250-W power-factor-correction rectifier with
the proposed control sch has been d d and impl i

validating the concept both analytically and experimentally.

Index Terms—High-power-factor rectifiers, robust control.

1. INTRODUCTION

HE power-factor-correction (PFC) rectifiers based on a

boost converter are one of the most popular topologies pro-
viding input-line harmonics in accordance with harmonic distor-
tion standards, like IEC 6100-3-2 [1]. Typically, low harmonic
distortion is achieved by using average current-mode control
(ACC) [2], [3], with a bandwidth of the voltage loop limited
to about 20 Hz in order to properly attenuate the second line
harmonic (100 or 120 Hz) that appears at the output voltage of
the converter [4], [5]. As a result, the dynamic response of the
output voltage to load changes is slow.

In the last years, several techniques have been proposed to
overcome this problem, like the ripple compensation approach
[6], [7] or the use of digital controllers allowing the implemen-
tation of notch filters [8], [9]. The basis of those methods is
to eliminate the ripple at the frequency of the second line har-
monic from the control signals in order to increase the voltage
loop crossover frequency. Therefore, the dynamic response of
the converter improves keeping a low distortion of the input
current. Nevertheless, the main drawback of those solutions is
that they all significantly increase the complexity of the con-
trol circuit, by adding multipliers/dividers, A/D circuits, digital
controllers implemented on digital signal processors (DSPs),
field-programmable gate arrays (FPGAs), etc.

This paper proposes a new robust model-following ACC
scheme (RMFACC) with a high disturbance rejection and an
analog implementation applied to boost PFC rectifiers, RM-
FACC overcomes the limitations of three-controller robust ACC
(3CRACC), a robust control loop for multimodule buck-derived

Manuscript received December 29, 2003; revised March 11, 2004. Abstract
published on the Internet November 10, 2004. This work was supported by the
Spanish Ministry of Science and Technology under Grant DPI 2003-06508-
C02-02 and by the “Programa de incentivo a la investigacién” of the Univer-
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Digital Object Identifier 10.1109/TIE.2004.841138

dc—dc converters proposed by the authors in [10]. The dynamic
characteristics of 3CRACC depend on a reference model,
which is the inverse transfer function of a nominal model of
the power stage. Therefore, the reference model in 3CRACC is
high pass and it amplifies the switching ripple at the converter
output voltage [10], so that this technique is difficult to apply
to nonbuck derived converters because of their load dependent
output ripple. In the case of a PFC rectifier, the amplification of
the output voltage ripple would be specially disturbing, because
the second line harmonic present at the control signals would
be amplified. Reference models are also used by other robust
control techniques, like internal model control IMC) [111,[12].

The advantages of the proposed control loop applied to PFC
rectifiers are the following.

1) RMFACC uses a reference model that has a low-pass na-
ture, so that the output voltage ripple is not amplified as
in the case of 3CRACC. Therefore, the contents of the
second line harmonic present at the control signals is sim-
ilar to that of conventional ACC, so that a low input cur-
rent distortion can be achieved.

RMFACC decreases significantly the closed-loop output
impedance of the PFC rectifier at low frequencies. Hence,
the dynamic response of the output voltage to load steps
is faster.

The improvement of the closed-loop output impedance is
achieved without the need of a high crossover frequency
of the voltage control loop. Therefore, it is easy to suffi-
ciently attenuate the second line harmonic at the control
signals to achieve a low distortion of the input current.
RMFACC does not add significant complexity to the con-
trol circuits when compared with the second harmonic
elimination techniques.

The proposed control method for PFC converters is useful in
those applications requiring the fastest response of the output
voltage to load steps. For instance, the input section of an un-
interuptible power system (UPS), distributed power supply sys-
tems for telecom and computer applications [13], etc.

A 250-W PFC rectifier based on a boost converter with RM-
FACC has been designed and implemented, validating the con-
cept both analytically and experimentally.

2

-

3

<

4

fad

II. DESCRIPTION OF RMFACC APPLIED TO PFC RECTIFIERS
A. Small-Signal Model of an ACC-Controlled PFC Rectifier

Fig. 1 shows the aspect of the ACC scheme of a typical boost
PFC rectifier with feedforward of the rectified input voltage.

0278-0046/$20.00 © 2005 IEEE
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Fig. 2. Small-signal model of the PFC rectifier.
Fig. 2 shows a linear small-signal model of the ACC-controlled 2 4(8), ﬁo(s) rectified input voltage and
boost PFC rectifier derived from [3], where output voltage;
R., B cufrent and ‘voltage sensing ’Z‘L( s) inductor current;
gains, respectively; Viet reference voltage;
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TABLE 1
GAINS ASSOCIATED WITH THE MULTIPLIER-DIVIDER BLOCK

Kae Ko [ in &m

Ko s _ X, KV

w® 1 Yy Vy w Ko
2
Yy

v (1) R Ve-ne

ac

Vg—ﬂNS LS ; N Vg—RMS

Voltage
regulator R

ve(s)

ACC
Power Stage

VOC(s)

Fig. 3. Block diagram of ACC.

F, gain of the PWM modulator;

Go(s) = Z7a(8)/Zis(s), Gels) =
1+ G4(s) transfer functions as-
sociated with the current regu-
lator;

G,(s) = Zy(s)/Z;u(s) transfer
function of the voltage regu-
lator; .

T;(s) loop gain of the inner current
loop;

T.(s) loop gain of the outer voltage
loop;

A A A A

igm{$), Vsg(s), ve(s), inr inputs/output of the multi-
plier—divider ~block  (small
signal);

Tym, Vis, Ve, I inputs/output of the multi-

plier—divider block (steady
state);

Gin> Jer Im equivalent gains of the mul-
tiplier—divider ~ small-signal
model.

Table T summarizes the value of the multiplier—divider block
gains.

After closing the inner current loop T3(s), the voltage reg-
ulator G,,(s) must compensate an ACC power stage transfer
function VOC(s) = 0,(s)/9.(s), which can be approxi-
mated by a first-order system [2], [3], as shown by Fig. 3.
Zo(s) = 90(5)/i0(s)|se=0 and i, are the ACC open-loop
output impedance and the load disturbance, respectively. A
first-order approximation of VOC{(s) can be derived from [3]
by neglecting the high-fréquency dynamics, as (1) expresses.
Due to the action of the feedforward path, VOC(s) doesn’t
depend on the input voltage V. Note that both K. and Ky
are constant

R

o (s) o Ko R 1 m
De(8) 15, =0 K3, 2V, 1+£&Zs

VOC(s) = )

The stability of the control system is given by the voltage loop
gain, T, (s), following (2). The closed-loop output impedance
Zoe1(8) is expressed by (3), where S(s) = 1/(1 + T,(s)) is
the so-called sensitivity function [14], [15], being |S(jw)| <
1 up to the crossover frequency of the voltage loop, fe., and
|S(jw)| = 1 at frequencies higher than f.,. S(s) expresses
the disturbance rejection, being a powerful index to analyze the
robust performance of a control system

T,(s) =Gu(s) - VOC(s) - B )

Zo(8) _ 509 806 O

Zoet-acco(s) = T+7,(s)

The general expression of G,(s) in conventional ACC is
given by (4). The zero w,, is chosen to compensate the dom-
inant pole of the power stage, VOC(s). In order to attenuate
the second line harmonic at the control signals, the pole w;, is
placed around half the frequency of the output voltage ripple,
i.e., around the line frequency fiine (50 or 60 Hz). The gain
wiy, following (5), is chosen taking into account the desired
crossover frequency, we—y, Of T4 (s),. Rnom is the load resis-
tance at full load

- Ll We—y R, c
Guls) = (+a) _ s (4 sBp) @
() = =
s (1+z) (0w
_ We—v _ We—w
Y= T K ©)
KocRmRoom

B. Description of the Proposed RMFACC of PFC Rectifiers

The proposed RMFACC scheme is presented in Fig. 4(a).
After some block algebra, the equivalent scheme of Fig. 4(b) re-
sults, where Tref(8) = BGme(s)V OCret(s). The current loop
T.(s) is the same as in conventional ACC and it contains the
same current regulator, G,(s), so that T;(s) is not represented
in Fig. 4. An additional internal loop with model-following ef-
fects Tint(s) is added before closing the outer voltage loop T, (s)
with the voltage regulator G (s). The internal loop contains
two blocks: a “modeling error” proportional plus integral (PT)
regulator Gme(s) and a fixed reference model transfer function
B - VOC:et(s), which is low pass and first order like a conven-
tional ACC power stage. A suitable expression of the reference
model is given by (6), which has been directly derived from (1)
by taking the nominal load R,y into account

Ke R, 1 Ry
VOC(s) = 25—+ —-- = . 6
ref( ) K?f 2V, 1+ R“"z‘“cs 6)

The output of the reference model 3- vo.es¢ is an estimation of
the sensed output voltage 3 - v, if VOC(s) = VOC,¢(s) and
without disturbances. Thus, the signal ¢(s) is an estimation error
that represents the difference between the actual power stage
and the chosen reference model. The modeling error regulator
Gme(s) is designed for the adequate loop shaping of Tine(s).
The gain of Tin¢(s) at the frequency of the second line harmonic
must be low enough to assure that no significant distortion ap-
pears in the line current. Therefore, the crossover frequency of
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Fig. 4. Block diagram of the proposed RMFACC.

Tint(8), fGuint = We-int /27, should be limited to around 10-20
Hz. The loop gain of the internal loop is given by (7)

Tint(8) = - VOC(3) - Ge(s). @)

VOW (s) and Tree(s), defined by (8) and (9), respectively, are
intermediate transfer functions that are used for the definition of
the modified power stage transfer function VOU (s) expressed
by (10)

Bo(s) VOC(s)

VOw(s) = 275 oS T Tl ®
Tret(s) = - VOCuut(5) - Gue(s) ©
VOU(s) = ”5’(25)) - VOW(s) - (1 + Trut(s))
_ (1 + Tret(s)) N
=VO0C(s) - T Tt ~ VOC:e(s). (10)

VOU(s) is the transfer function “seen” by the outer voltage
regulator of RMFACC G,,(s). Tret(s) is a fixed transfer func-
tion and it can be defined as a ’reference loop gain’, because
it agrees with Tine(s) if VOC(s) = VOC,e(s). Note from
(8) that for the range of frequencies where |Tint(jw)| > 1

184

(b)

and |Tres(jw)| > 1, the transfer function seen by the voltage
regulator is a fixed one and agrees with VOC.(s), ie.,
VOU(s) = VOCie(s). Therefore, the controller of the main
voltage loop G,,(s) can be designed to compensate the refer-
ence model, which is a fixed transfer function. That is the basis
of the model following action of the inner loop and justifies the
approximation made in the last term of (10), which is valid in
the frequency range where |Tine (jw)| > 1 and |Tres(jw)| > 1.
However, the main benefit of RMFACC in this application
is not the model-following effect, but the improvement of
the closed-loop output impedance by means of an easy and
systematic technique. The loop shaping of 7',(s) (11) by means
of the voltage controller G, (s) must take into account that
the crossover frequency is limited by the distortion of the line
current. Therefore, a crossover frequency fo—v = We—o/27 up
to about 10-20 Hz should be chosen for T (s)

Ty(s) = B Gu(s) - VOU(s) - Gu(s) - VOCret(s). (11)

In Fig. 4(a) a double injection of the reference voltage in the
loop can be noticed: as a reference voltage for G.,(s) and as a
reference of G, (s). The reason for this is that in steady state
the integrating character of both regulators yields: Viof = 8V,
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Fig. 5. Schematic of the experimental prototype.

and: BVy.est + Viet — BVo = 0, so that BV, c.e = 0. With
this double injection of V;f the output of the reference model
is zero in steady state, only acting around zero in the presence
of disturbances. It’s an easy way to avoid the saturation of the
reference model output.

C. Improvement of the Closed-Loop Output Impedance

The expression of the closed-loop output impedance of the
PFC rectifier with RMFACC appears in (12)
(s
Zoc-RMFACC(S) = = (2)
10(8)
Zo(s)
1+ Tine(s) + 8- VOC(s) - Gy (s) - (1 + Tret(s))”

(12)

Note that at low frequencies Zoq(s) is lower with RMFACC
(12) than with ACC (3), because the gain of the additional terms
of the denominator T}y (s) and Tyeg(s) is high in that frequency
range. With ACC and a conventional PI voltage regulator, the
reduction of Z,.i(s) at low frequencies implies to increase the
crossover frequency, fc.., of Ty, (s), which is strongly limited
by the distortion of the line current. With RMFACC, Z,u(s)
depends not only on G, (s), which determines T, (s) and fc.y,
but also on T () and on Tret(s). Therefore, the low-frequency
closed-loop output impedance can be reduced without the need
of having a high fc.,.

In PFC boost rectifiers with feedforward loop, the actual
power stage V OC(s) suffers from little variations with respect
to VOC,t(s) around the crossover frequency of the voltage

£\
V

Gmety S cig \
100K ' '
' lu 150n .
' eK2 120K } !
100K X
30 D, - .. '
Modelling Emor Controlier
100K
TABLE II
EXPRESSIONS OF THE CHOSEN REGULATORS
Gy(s) G.(5) Gme(s) BVOC,fs)
(ACC and (ACC and
RMFACC) RMFACC)
100000 1+5/15000 60 1+s/8 60 1+s/8 0.85
) 1+5/300000 s 1+s/120 s 1+s5/120 1+s/8

loop, ie., VOC(s) = VOC.,.(s). Therefore, if G,(s) and
Gyne(s) have the same expression, i.e., G,(s) = Gu.e(s), the
loop gains will be similar, i.e., Tint(5) = Tret(s) = T,(s), as
can be derived from (2), (7), and (9). In this way, a single loop
shaping has to be performed for the three loop gains, simplifying
the design of RMFACC. Moreover, with Gy (s) = Gme(s) and
VOC:et(s) = VOC(s), the closed-loop output impedance can
be expressed by (13)

N _Da(8) . Zo(s)
Zocl-rMFACC(S) = ) R _(1 FT.(5)°
=20(5) - 8%(5) = Zoar-acc(s) - S(s).
13)

From (13), it is worth pointing out that in the frequency range
where |S(jw)| < 1, i.e., from dc to the crossover frequency
of T,(s), the closed-loop output impedance with RMFACC
results from reducing Z,(s) “quadratically” with the term
|S(jw)|?. With conventional ACC Z,(s) is reduced only by
the term |S(jw)|. In other words, the sensitivity function of
RMFACC Sgrmracc(s) equals S2(s) (14). Therefore, in the
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Fig. 6. Experimental measurements of T, (jw). (a} ACC. (b) RMFACC.
Bode plots of the closed-loop output impedance, if the low-fre- 50 open loop
quency slope of |Zoa-acc(jw)las = N dB/dec, the one of closed loop, ACC
. losed loop, RMFACC
|Zoct-rmpacc(jw)las = 2N dB/dec. 40 FRRERIRE
Srmracc(s) = 5%(s). (14) ol .
In short, both Tine(s) and T,(s) have a low crossover fre- g il
quency like the voltage loop gain in the conventional ACC of a T 20 - 2
PFC rectifier. In spite of having low crossover frequencies, the
low frequency output impedance of the PFC rectifier is lower 10k
with RMFACC than with ACC, so that the dynamic response to
load steps is expected to be faster. g
) 185 1 SN SR S O 08 5 11 SO
D. Equivalent High-Order ACC Regulator
From the scheme of RMFACC that appears in Fig. 4(a), the -10 10 1
. . . 10
expression of a high-order equivalent ACC regulator Gy-eq(s) [Hz)

can be derived, yielding to (15). The equivalent ACC voltage
loop gain, T',-eq(s), is given by (16). The gain of T',.cq(s) at low
frequencies is higher than that of T',(s) with a conventional PI
regulator, but both loop gains have a similar crossover frequency
and also a similar gain at 2 fiine.
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Fig. 7. Module (dB) of the measured output impedance with both ACC and
RMFACC.

If G,eq(s) were chosen for the ACC loop, the same dis-
turbance rejection performance would be obtained with both
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Fig. 8. Measurements of the line voltage, of the input current, and of the input current harmonics with ACC.

ACC and RMFACC. An equivalent expression of the RMFACC
closed-loop output impedance, given by (12), is shown by (17)
in terms of T'.eq(s)- The attractive point for practical designers
is that RMFACC offers an easy and systematic way for tuning
the control loop. An additional advantage of RMFACC is that
its implementation following Fig. 4(a) is easier than that of
the high-order equivalent ACC controller, because a high-order
equivalent regulator is implemented by means of an association
of simple controllers (Gme(s), VOCiet(s), and G, (s))

Geq(s) = Gu(s) + Gme(s)
+ 8- Gy(5) - Gmels) - VOCret(s)

(15)
Ty-eq(8) =B Gyeq(s) - VOC(s) (16)
Zs
Zoci-rMFACC(S) = m(s_)(;)_ (17)
v-eq

III. SAMPLE DESIGN

Both conventional ACC and the proposed RMFACC schemes
have been applied to a boost PFC rectifier with the following fea-
tures: Vac =85 VRMS — 265 VRMS: fline =50 HZ, Vo = 400 V,
P, =250 W, L = 1mH, C = 470 uF, fowitching = 100kHz,
R, = 029,68 = 00125, K,. = 1.47¢ — 6A/V, K5y =
17.63¢ — 3, R, = 4.3e + 39, and F,, = 0.19 V™!, The values
of L and C have been chosen as in (17), so that the inductor cur-
rentripple Aig = 1 A, with a holdup time At = 64 ms. At has
been defined as the time at which the output voltage decreases to
V, = 300V after disconnecting the line voltage.

A current regulator G, (s) designed by means of conventional
loop-shaping techniques [2], [3] has been chosen following
Table II. The current loop crossover frequency is about 16
kHz with a phase margin of 60°. The same current regulator
is used with ACC and with RMFACC. The voltage loop with
conventional ACC is closed with a voltage regulator designed
following (4); see Table II. The theoretical crossover frequency
with that controller is about 8 Hz. The gain of T,(jw) at the
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Fig. 9. Measurements of the line voltage, of the input current, and of the input current harmonics with RMFACC.

frequency of the second line harmonic (100 Hz) is lower than
—35 dB.

Due to the feedforward path, VOC(s) does not depend on
the input voltage around the voltage loop crossover frequency.
The load variations only affect VOC(s) at very low frequen-
cies, so that the aproximation VOC,.£(s) = VOC(s) can be
made. Therefore, the following design procedure for the RM-
FACC regulators of a boost PFC rectifier is proposed.

Step 1) Choose a reference model, V OC:.s(s), following
(6), Rpom = V.2 /P, being the full load resistance.
In the sample design Ryom = 640 2.

Choose a stabilizing PI controller Gy, (s) for cas-
cade compensation of VOC(s) = VOC(s).
From (2) and (7) it results that G,,.(s) may have
the same expression as G,{s) in conventional
ACC, following (4). With this choice, the theoret-
ical crossover frequency of Ty (jw) is about 8 Hz,
with a gain at 100 Hz lower than —35 dB.

Choose a RMFACC voltage controller G,(s) =
Grne(8)-

Step 2)

Step 3)

188

Steps 1) and 3) simplify the design of RMFACC and agree
with the restriction of the maximum gain of T, (jw) at the fre-
quency of the second line harmonic, as can be derived from
(7) and (9)=(11). Due to the feedforward action, VOC(s) =
VOC:et(s) in PFC rectifiers. Thus, if Gy(s) = Gme(s) then
Ty(s) = Tint(8) & Tret(s). If the gain of Tine(s) at 100 Hz
has been designed to be small, also the gain of T, (s) results as
small. Following that approach, Table IT summarizes the expres-
sions of the chosen controllers for both conventional ACC and
RMFACC.

IV. EXPERIMENTAL RESULTS

A boost PFC rectifier with the same values and regulation
circuits that were described in paragraph III has been built
and tested. The control stage schematic, which has been built
around a UC3854 commercial PFC integrated circuit [16],
is shown in Fig. 5. A switch (S2) allows closing the voltage
loop with ACC (S2 up) or with RMFACC (S2 down). Note
the simple implementation of RMFACC by means of some
operational amplifiers.
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TABLE III
MEASUREMENTS OF THD,, %, THD,%, PF, AND DPF IN THE WHOLE INPUT VOLTAGE RANGE
LINE VOLTAGE-INPUT CURRENT
85VRms- 110Vrus- 220Vrums- 265Vrms-1ArMs
3.2ArMs 2 AArms 1.22ArMs
THD, 5,7% 3.1% 3.5% 3.2%
THD,; 11.5% 3.8% 6.1% 10.4%
ACC DPF 1 0.99 0.99
PF 0.99 0.99 0.99 0.98
THD, 5.6% 3.1% 3.5% 3.3%
THD; 11.4% 4.1% 5.8% 9.8%
RMFACC | DPF 1 1 0.99 0.99
PF 0.99 0.99 0.99 0.98
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Fig. 10. Measurements of the output voltage response to a load step from 80 to 160 W. (a) ACC, Ve = 110 Vrs. (b)) RMFACC, V... = 110 Vrus; (€) ACC,

Vae = 220 Vius. (d) RMFACC, Vie = 220 Viuus.

A. Small-Signal Measurements

The voltage loop gain T, (jw) of both conventional ACC and
RMFACC has been measured with different values of the line
voltage and the load. The frequency response Bode plots have
been measured with a real-time signal analyzer (YOKOGAWA
SA2400). Fig. 6(a) shows the experimental and the theoretical
Bode plots of T,,(jw), gain (dB), and phase (degrees), with con-
ventional ACC, P, = 250 W (full load), and three values of
the input voltage (from 85 to 265 Vrums). The measurements
of Tine(jw) with RMFACC offer the same results, so that they
are omitted. Fig. 6(b) represents the Bode plots of T,,(jw) in
the same conditions with RMFACC. In the whole input voltage
range, the measured crossover frequencies with both ACC and

RMFACC are close to 8 Hz. The phase margin is higher than
50° in all cases.

Fig. 7 shows the measured gain Bode plots of the open-loop
output impedance Z,(jw) and of the closed-loop output
impedance with both ACC and RMFACC Z,ciacc(jw) and
Zoetl-rMFAcc(jw), respectively, with P, = 250 W (full load)
and V;, = 220 Vrms. An improvement of more than 20 dB
at Jow frequencies in favor of RMFACC is noticed. Note that
although all loop gains of RMFACC, Tint(s), Tret(s) and
T.(s), have low crossover frequencies, the output impedance
of RMFACC is much smaller at low frequencies than that of
ACC. Therefore, the dynamic response of the output voltage to
load steps is expected to be faster.
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B. Large-Signal Measurements

Fig. 8(a) and (b) shows the aspect of the line voltage and
of the input current for 110 and 220 Vgrys, respectively, with
P, = 250 W. Fig. 8(c) and (d) shows the normalized harmonic
spectrum (dB) of the line current also for 110 and 220 Vgums.
Fig. 9 shows the same measurements, in the same conditions,
with RMFACC.

Table Tl summarizes the comparative experimental results of
the input voltage distortion TH D, %, of the line current distor-
tion TH D%, of the power factor PF, and of the displacement
power factor DPF, with both the copventional and with the pro-
posed control scheme. Note that no significant differences be-
tween ACC and RMFACC are remarkabie, so that their perfior-
mance from the line point of view ae similar. In other words, the
improvement of the closed-loop output impedance is achieved
with no additional distortion of the line current.

Fig. 10 shows the experimental response of the output voltage
to a load step from 80 to 160 W with both conventional ACC
and with the proposed RMFACC, for two different line con-
ditions (110 and 220 Vrms). The response is about five times
faster with RMFACC than with ACC in both cases (110 and 220
Vrms), with a voltage drop reduction of about 33%. Those re-
sults validate the improvement of the output impedance in the
large signal sense achieved by RMFACC. If the crossover fre-
quency of ACC with a conventional PI controller were increased
in order to obtain a similar dynamic response to that of RM-
FACC, a high distortion of the input current would result [5].

V. CONCLUSION

RMFACC, a robust model-following ACC loop, has been pre-
sented, analyzed, and experimentally applied to a 250-W boost
PEC rectifier. It has been shown that the low-frequency output
impedance of the converter is greatly reduced, so that the dy-
namic response of the output voltage to load steps is faster. The
improvement of the transient response is achieved with similar
values of the input current distortion and of the power factor as
with conventional ACC. In fact, RMFACC improves the output
impedance without the need of high crossover frequencies in
any of its loops (T, and Tie), so that the control signals ripple
at the frequency of the second line harmonic is easily attenuated,

The practical implementation of RMFACC consists of adding
an inper loop based on a low-pass first-order reference model
and a conventional PI regulator, besides the outer voltage loap.
It's worth pointing out the simplicity of implementation by
means of a standard PFC integrated circuit and some opera-
tional amplificrs,
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