
Escuela Técnica Superior de

Ingenieros Industriales y de Telecomunicación

Universidad de Cantabria

TRABAJO FIN DE MÁSTER

Control digital de
convertidores AC/DC

bidireccionales sin sensor de
corriente de dos niveles con

alto factor de potencia

Máster en Investigación en
Ingeniería Industrial

Santander, 2015 Felipe López Vidal



Universidad de Cantabria

Escuela Técnica Superior de Ingenieros Industriales

y de Telecomunicación

Control digital de
convertidores AC/DC

bidireccionales sin sensor de
corriente de dos niveles con

alto factor de potencia

REALIZADO POR
Felipe López Vidal

DIRIGIDO POR
Francisco J. Azcondo Sánchez

Dpto. de: Electrónica de Potencia (TEISA)

Palabras clave: PFC, control, digital, sensorless, FPGA, estimación, potencia, con-
vertidor, bidireccional

Titulación: Máster de Investigación en Ingeniería Industrial

Resumen: En corrección de factor de potencia monofásico es necesario medir tres
variables: la tensión de red, la corriente demandada por la carga de la red y la
tensión DC en lado de continua del convertidor. Sin embargo, en ciertas topologías
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La idea es no realizar la medida de la intensidad de entrada (ig). En su lugar, la
corriente de entrada es �reconstruida� digitalmente basándose en la emulación de
la etapa de corrección de factor de potencia en un dispositivo FPGA. La topología
sobre la que se aplica la propuesta es el convertidor puente completo, operando como
recti�cador y como inversor.

Santander, 16 de mayo de 2015



Índice

I Introducción 1

1 Introducción 3
1.1 Introducción . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 3
1.2 Motivación . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6

II Trabajo de Investigación 11

2 Estado del arte 13
2.1 Topología Full-Bridge . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13
2.2 Control de corriente . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20
2.3 Sincronización con la tensión de red . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 32
2.4 Control digital de correctores de factor de potencia . . . . . . . . . . 41
2.5 Lazo de tensión . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44
2.6 Reconstrucción de corriente . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50

3 Implementación y Resultados Experimentales 53
3.1 Implementación . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53
3.2 Resultados Experimentales . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57

III Conclusiones, Resumen de Aportaciones, Líneas Fu-
turas de Investigación y Publicaciones Relacionadas 63

4 Conclusiones, Resumen de Contribuciones y Líneas Futuras de In-
vestigación 65
4.1 Conclusiones . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
4.2 Resumen de Aportaciones . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66
4.3 Líneas Futuras de Investigación . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67
4.4 Publicaciones relacionadas . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67

iii



Bibliografía 78



Índice de �guras

1.1 Ejemplo de red compuesta por sistemas de generación tradicionales
así como basados en energías renovables . . . . . . . . . . . . . . . . 4

1.2 Etapa recti�cadora basada en puente de diodos . . . . . . . . . . . . 4
1.3 Algunas soluciones para mejora del PF . . . . . . . . . . . . . . . . . 5
1.4 Lazos de control involucrados en un PFC . . . . . . . . . . . . . . . . 6
1.5 Esquema de un PFC tradicional monofásico . . . . . . . . . . . . . . 7
1.6 Topología Bridgeless básica . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 8
1.7 Topología Full-Bridge utilizada en este trabajo . . . . . . . . . . . . . 9

2.1 Topologia seleccionada para realizar el circuito demostrador: Full-Bridge 14
2.2 Modulación PWM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14
2.3 Estructura básica de un modulador PWM . . . . . . . . . . . . . . . 15
2.4 Formas de onda obtenidas con modulación bipolar . . . . . . . . . . . 16
2.5 Formas de onda obtenidas con modulación unipolar . . . . . . . . . . 16
2.6 Cruces por cero de la corriente donde es necesario el uso del dead-time 17
2.7 Modulación PWM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18
2.8 Secuencia de conmutación en modulación unipolar . . . . . . . . . . . 19
2.9 Gra�ca resumen con los distintos algoritmos de control de corriente . 21
2.10 Lazos de corriente y tensión que realizan el control del convertidor en

aplicaciones de PFC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 22
2.11 Control de corriente en eje de referencia síncrono o control dq . . . . 23
2.12 Formas de onda obtenidas con control por histéresis . . . . . . . . . . 24
2.13 Algoritmo NLC original con modulación bipolar . . . . . . . . . . . . 26
2.14 Formas de onda obtenidas con control NLC y modulación bipolar . . 27
2.15 Algoritmo NLC original con modulación unipolar . . . . . . . . . . . 28
2.16 Formas de onda obtenidas con control NLC y modulación unipolar . . 29
2.17 Algoritmo NLC modi�cado para permitir �ujo de potencia bidirec-

cional en el convertidor . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31
2.18 Filtro paso banda basado en el análisis de Fourier . . . . . . . . . . . 35
2.19 Falsos positivos en detector de cruce por cero . . . . . . . . . . . . . 36
2.20 Estructura de un PLL . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37

v



2.21 Diente de sierra interna al PLL . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 38
2.22 PLL con señales en cuadratura . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39
2.23 Estructura modi�cada del PLL original . . . . . . . . . . . . . . . . . 40
2.24 Implementación del PLL basado en un retardo de T/4 . . . . . . . . 41
2.25 Modelo de un recti�cador ideal . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44
2.26 Puerto de salida de un recti�cador ideal . . . . . . . . . . . . . . . . 45
2.27 Puerto de salida de un recti�cador ideal . . . . . . . . . . . . . . . . 46
2.28 Modelo de pequeña señal del recti�cador PFC modi�cado . . . . . . . 47
2.29 Modelo de pequeña señal del recti�cador PFC simpli�cado . . . . . . 48
2.30 Diagrama de bloques del lazo de tensión . . . . . . . . . . . . . . . . 49
2.31 Respuesta en frecuencia de la función de transferencia de la planta

(GCV ), del controlador (GPI) y del conjunto controlador/planta/sen-
sor (GCL) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49

2.32 Modelo equivalente de la bobina . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
2.33 Control de corriente NLC modi�cado utilizando reconstrucción de

corriente . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51

3.1 Esquema de conexionado del prototipo de laboratorio . . . . . . . . . 54
3.2 Setup utilizado en el laboratorio . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56
3.3 Diagrama de bloques del algoritmo de control implementado . . . . . 56
3.4 Modelo PLECS utilizado para la realización de simulaciones . . . . . 58
3.5 Diagrama de bloques del algoritmo de control implementado . . . . . 58
3.6 Simulación del algoritmo de control usando MATLAB/Simulink y

PLECS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59
3.7 Conexión de las fuentes y la carga al convertidor . . . . . . . . . . . . 59
3.8 Convertidor funcionando como recti�cador: amarillo (tensión de red

vg, 50V/div), azul (corriente de red ig, 2A/div), verde (tensión bus
DC VDC , 50V/div). Escala de tiempos: a)200ms/div, b) 40ms/div . . 60

3.9 Transitorio de carga R = 500Ω a sin carga (R =∞): amarillo (tensión
de red vg, 50V/div), azul (corriente de red ig, 2A/div), verde (tensión
bus DC VDC , 50V/div). Escala de tiempos: 200ms/div . . . . . . . . . 61

3.10 Convertidor funcionando como inversor: amarillo (tensión de red vg,
50V/div), azul (corriente de red ig, 2A/div), verde (tensión bus DC
VDC , 50V/div). Escala de tiempos: a)100ms/div, b) 20ms/div . . . . 61

3.11 Contenido armónico de la corriente demandada de la red por el con-
vertidor comparada con la norma EN 61000-3-2 Clase C. . . . . . . . 62



Índice de Tablas

2.1 Secuencia de conmutación utilizando modulación unipolar. . . . . . . 17

3.1 Principales componentes utilizados en la elaboración del prototipo de
laboratorio. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55

3.2 Setup utilizado en el laboratorio. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57
3.3 Fuentes de alimentación utilizadas en la realizan de las pruebas de

laboratorio . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59

vii





Parte I

Introducción

1





Capítulo 1
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1.1. Introducción

La transmisión y distribución de energía eléctrica en España se lleva a cabo en
AC. Sin embargo, una gran parte de los aparatos eléctricos y electrónicos utilizan
una tensión DC para su funcionamiento. Por lo tanto, se necesita de una etapa de
conversión AC/DC (recti�cadora) para la conexión de dichos equipos a la red de
distribución.

Debido a la creciente presencia de sistemas de generación basados en fuentes
de energías renovables, tanto AC (eólica principalmente) como DC (solar foto-
voltaica principalmente), así como sistemas de almacenamiento en DC (principal-
mente baterías o condensadores), hacen necesario la utilización de una interfaz que
permita conectar dichas aplicaciones DC a la red eléctrica de distribución AC (Fig.
1.1).

La solución tradicional para etapas de recti�cación estaba basada en un puente
de diodos (Fig. 1.2), seguido de un gran condensador que reducía el rizado de la
tensión a la salida del puente. Sin embargo, en este tipo de soluciones, el factor
de potencia (PF) es muy bajo. El PF de�ne como de resistiva es la carga desde el
punto de vista de la red. Así, una corriente en fase y proporcional a la tensión de
red, describe a una carga puramente resistiva y un factor de potencia unidad, que
es lo ideal en cualquier aplicación conectada a la red de distribución.

Existen diferentes tipos de soluciones tanto pasivas (�ltros pasivos, circuitos
Valley-�ll (Fig. 2.2a), etc), como activas (recti�cadores activos (Fig. 2.2b)) que
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Figura 1.1: Ejemplo de red compuesta por sistemas de generación tradicionales así
como basados en energías renovables

Figura 1.2: Etapa recti�cadora basada en puente de diodos

mejoran el factor de potencia y que se tratarán con más detalle a lo largo de este
documento.

Así mismo, en este tipo de soluciones, el contenido armónico de la corriente es
elevado, lo que tiene efectos perjudiciales para la red eléctrica:

Mayor valor e�caz para el valor de potencia demandada, limitando los valores
de potencia activa a entregar a la carga para un determinada sección de cable.

Aumento de la corriente por el neutro en sistemas trifásicos, provocando in-



(a) Circuito Valley-�ll (b) Corrector de factor de potencia

Figura 1.3: Algunas soluciones para mejora del PF

estabilidades y distorsión en la tensión.

Para mantener una calidad en la energía eléctrica y mitigar estos efectos nega-
tivos, diferentes normativas internacionales como la EN 61000-3-2, de�nen los límites
admisibles de armónicos de corriente inyectados a la red eléctrica para diferentes
tipos de cargas.

La solución alternativa basada en etapas recti�cadoras activas, es decir, a conti-
nuación del puente de diodos se introduce un convertidor DC/DC conmutado, mejora
sustancialmente también la distorsión armónica de la corriente demandada de la red.

Entre los tipos de convertidores conmutados trabajando como PFC (Power Fac-
tor Corrector), el convertidor elevador (boost) y el reductor-elevador (buck-boost)
son los más ampliamente utilizados. En general, el convertidor elevador trabajando
como PFC tiene mayor factor de utilización de sus dispositivos (se puede dar la
expresión para el factor de utilización), que el reductor-elevador, haciendo que éste
sea el tipo de convertidor más usado.

Aunque para esta aplicación, el control analógico ha sido aplicado satisfactori-
amente para modular la intensidad de entrada, con la rápida evolución de la elec-
trónica y dispositivos digitales, el control digital está siendo cada día más atractivo
para estas aplicaciones. Algunos de los factores que han ayudado a esta evolución
son:

Reproducibilidad de resultados

Facilidad de diseño

Flexibilidad y funcionalidad

Programabilidad

Velocidad

Coste



Figura 1.4: Lazos de control involucrados en un PFC

En el caso de recti�cadores (convertidores AC/DC) suele haber un doble lazo de
control para controlar la tensión de salida y la corriente de entrada y conseguir así
la corrección del factor de potencia, tal y como se muestra en la Fig. 1.4.

Para resolver este doble lazo hay circuitos integrados comerciales como el UC3854
o el L6560, que son unos de los más utilizados para corrección de factor de potencia,
o en el caso del control utilizado en el presente trabajo (Nonlinear-carrier control),
un dispositivo analógico para éste control es el IR1150, que implementan este doble
lazo. Por tanto, las aportaciones del control digital en este caso no consisten en poder
resolver este problema, sino en mejorar las funciones de los controles analógicos ya
existentes gracias a las posibilidades que el control digital aporta; tanto para el lazo
de tensión como para el lazo de corriente; o prescindir de la medida de algunas de
las variables (tensión o corriente de entrada) para la obtención del control del PFC.

1.2. Motivación

La conversión activa AC/DC sigue recibiendo interés como tema de investigación
en electrónica de potencia debido a que un gran número de dispositivos hacen uso de
él como interfaz de conexión a la red de distribución AC (TV, ordenadores portátiles
y de sobremesa, cargadores de baterías, teléfonos móviles, etc). La solución más
antigua basado en puente de diodos da lugar a una gran cantidad de armónicos
además de un PF bastante pobre. Como es bien sabido, la suma de ambos factores
dan lugar a [1, 2]:

Distorsión de la tensión de línea



Aumento de las pérdidas en la misma

Aumento de la potencia activa lo que se traduce en una reducción de la po-
tencia activa máxima transportable por la línea

Envejecimiento prematuro en transformadores y cables de transmisión/dis-
tribución

Debido a la problemática asociada y a la existencia de normativa que regula
dichas variables como la IEC 61000-3-2, hacen obligatorio el uso de correctores de
PF activos [3]. Muchas topologías serían adecuadas para dicha tarea [4]. A pesar
de ello, la topología más usada es la basada en puente de diodos más convertidor
DC/DC elevador (boost) (Fig. 1.5). Es dicha topología el punto de partida de este
trabajo [5], y su alto índice de utilización se debe a su simplicidad, robustez y coste.

Figura 1.5: Esquema de un PFC tradicional monofásico

Sin embargo, al ser una topología que consta de dos etapas, la e�ciencia de la
misma se ve penalizada, tendiendo a usarse cada vez más topologías de una úni-
ca etapa, como podría ser la topología bridgeless [6, 7], cuya esquema se muestra
en la Fig. 1.6. La contrapartida de estas topologías sin puente de entrada es su
mayor complejidad. Uno de los bene�cios del puente de diodos de entrada es que
proporcionaba una señal recti�cada de tal forma que no era necesario un sistema
de detección de fase de la tensión de entrada, algo que sí pasa tanto en la topología
Bridgeless como en la Full-Bridge. Es por ello que se utilizará un algoritmo interno
al sistema de control que mantiene información instantánea acerca de la fase de la
tensión de red.

El creciente interés por la generación distribuida trae de la mano la necesidad
de almacenar energía en alguna de sus formas ya que, como es sabido, las energías
renovables tienen como principal desventaja su impredicibilidad y variabilidad. Por
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Figura 1.6: Topología Bridgeless básica

otro lado, además, las cargas conectadas a la red son también variables e impredeci-
bles. Es por ello que, para dar mayor estabilidad a la red, se combinan las energías
renovables con la presencia de almacenamiento de energía [8, 9, 10, 11, 12]. Actual-
mente, la forma más utilizada y desarrollada de almacenamiento de energía está
basada en baterías aunque existen muchas otras tecnologías en desarrollo y también
prometedoras [13, 14]. El esquema es similar al ya mostrado en la Fig. 1.1.

Además, otra de las características de las topologías bidireccionales es que no
existe DCM (Discontinuous Conduction Mode). DCM se da en topologías unidi-
reccionales como la bridgeless o la Diode Bridge + DC/DC elevador en los puntos
donde el rizado de la corriente es mayor que el valor medio de la misma [15]. Este
efecto (DCM) da lugar a distorsión de la corriente de entrada si no es corregido [16].

Por lo tanto, teniendo en cuenta lo anterior, se hace visible la necesidad de una
interfaz AC/DC bidireccional que permita la conexión a red de las baterías de al-
macenamiento [17] y que además evita el modo DCM. Para realizar la prueba de
concepto se selecciona la topología Full-Bridge monofásica mostrada en la Fig. 1.7.

Uno de las di�cultades que presenta dicha topología es la del sensado de la cor-
riente y de la tensión de línea debido a que dichas variables no comparten referencia
con la medida de la tensión del bus DC, al contrario de lo que pasa en la topología
de la Fig. 2.2b. En el caso concreto de la corriente de línea, este problema es incluso
mayor debido a que [18, 19, 20]:

La solución es muy cara (sensor de efecto Hall)

La solución es invasiva y da lugar a pérdidas y calor en el circuito de potencia
(resistencia de sensado)
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Figura 1.7: Topología Full-Bridge utilizada en este trabajo

La solución necesita un circuito de medida complicado (transformador de cor-
riente)

Es por este motivo que se plantean diversas soluciones que evitan el uso del sensor
de corriente de entrada. Dichas soluciones están basadas en diferentes conceptos,
como se detalla en el capítulo 2.4.
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2.1. Topología Full-Bridge

En apartados anteriores se ha ido justi�cando el uso de la topología Full-Bridge
(Fig. 2.1). Se han presentado sus principales ventajas frente al resto de topologías
expuestas así como sus inconvenientes.

Para explicar el funcionamiento de una topología concreta es necesario saber
también la secuencia en que los dispositivos de potencia conmutan. En convertidores
de potencia, con el �n de obtener la mejor forma de onda de tensión e intensidad
(con menos armónicos) y reducir el tamaño de los �ltros de línea necesarios, se utiliza
una técnica de modulación llamada Pulse Width Modulation (PWM) o modulación
por ancho de pulso [36].

La estructura funcional básica de esta estrategia de modulación se representa en
la Fig. 2.2. La señal moduladora m(t), la señal objetivo, se compara con una señal
portadora c(t) de mayor frecuencia. El resultado de la comparación da lugar a un
tren de pulsos cuyo periodo corresponde al periodo de la señal moduladora (Tm)
y que dará lugar a una frecuencia de conmutación constante, determinada por el
periodo de la señal portadora (Tc).

13



14 2.1. Topología Full-Bridge
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Figura 2.1: Topologia seleccionada para realizar el circuito demostrador: Full-Bridge

(a) Formas de onda obtenidas cuando se

conmuta a frecuencia de red
(b) Formas de onda obtenidas cuando se

utiliza modulación PWM

Figura 2.2: Modulación PWM

Existen diferentes técnicas de modulación PWM [37]. En general, las técnicas de
modulación por anchura de pulso con frecuencia de conmutación constante pueden
agruparse en la siguiente clasi�cación:

Modulación con señal portadora

Modulación por cálculo

Control por histéresis

Modulación vectorial

Modulación aleatoria

14



Capítulo 2. Estado del arte 15

Sin embargo, en este documento solo se analizará con cierto detalle la modulación
con señal portadora. Para mayor información acerca de las distintas técnicas
de modulación se puede consultar la referencia [36]. La estructura funcional básica
de este tipo de modulación se muestra en la Fig. 2.3. La señal moduladora m(t)
se compara con la señal portadora c(t) de mayor frecuencia. El resultado de la
comparación da lugar a un tren de pulsos cuyo periodo corresponde al periodo de
la señal moduladora (Tc).

Figura 2.3: Estructura básica de un modulador PWM

Dentro de la modulación con portadora, se pueden distinguir, a su vez, dos casos:

Modulación bipolar o de dos niveles

Modulación unipolar o de tres niveles

La técnica de modulación bipolar o de dos niveles de salida es la más sencilla de
implementar ya que solo emplea un modulador para la obtención de G1. El resto de
señales de puerta veri�can:

G2=G3=G1

G4=G1

La tensión de salida del convertidor entre los puntos a y b toma valores Vdc o
−Vdc y, en el dominio frecuencia, la primera de las bandas armónicas de la señal de
salida está centrada sobre fc, como se puede ver en la Fig. 2.4.

La modulación unipolar o de tres niveles se basa en la operación independiente,
pero complementaria, de ambas ramas: la señal portadora de la primera rama es
aplicada a la segunda añadiendo un desfase de π radianes. Este desfase hace que los
armónicos que aparecen en la tensión del punto medio de cada rama, respecto al
punto medio del bus DC, se encuentren en contrafase para los armónicos pares de la
portadora y que, al componer la tensión entre puntos medios de las dos ramas, éstos
se cancelen. En consecuencia, aunque las pérdidas por conmutación del convertidor

15



16 2.1. Topología Full-Bridge

Figura 2.4: Formas de onda obtenidas con modulación bipolar

son iguales al caso en dos niveles, la frecuencia efectiva de conmutación es el doble
que en el caso de la modulacion bipolar por lo que el diseño del �ltro de corriente de
red, al tratarse de una bobina, se reduce su tamaño y, por lo tanto su coste y peso.
La Fig. 2.5 muestra las formas de onda aplicadas y obtenidas mediante el modulador
continuo en tres niveles (modulación unipolar).

Figura 2.5: Formas de onda obtenidas con modulación unipolar

Además de la reducción del contenido armónico, la modulación unipolar evita el

16



Capítulo 2. Estado del arte 17

uso de tiempos muertos, a excepción de el cruce por cero de la corriente de línea
[38, 39, 40] (hecho que coincide con el cruce por cero de la tensión de línea en PFCs).
En la Fig. 2.6 se indica en qué zonas es necesario el uso de tiempos muertos y en
qué zonas se puede evitar su uso.

Delta ig

ig

0

dead-time

(a) Cruce por cero

dead-time

no dead-time

Delta ig

ig

(b) Zona susceptible de dead-time

Figura 2.6: Cruces por cero de la corriente donde es necesario el uso del dead-time

La secuencia de conmutación en el convertidor es la que se muestra en la Tabla
2.1. Para clari�car dicha secuencia, esta se expone grá�camente en la Fig. 2.7.

vg > 0

G1,G3=ON vab = 0 vL = vg
G1,G4=ON vab = VDC vL = vg − VDC
G2,G4=ON vab = 0 vL = vg
G1,G4=ON vab = VDC vL = vg − VDC
G1,G3=ON vab = 0 vL = vg
· · · · · · · · ·

vg < 0

G1,G3=ON vab = 0 vL = vg
G2,G3=ON vab = −VDC vL = vg + VDC
G2,G4=ON vab = 0 vL = vg
G2,G3=ON vab = −VDC vL = vg + VDC
G1,G3=ON vab = 0 vL = vg
· · · · · · · · ·

Tabla 2.1: Secuencia de conmutación utilizando modulación unipolar.

Partiendo de las formas de onda de la Fig. 2.8, en lugar de utilizar el modo
tradicional, es decir, el periodo de conmutación completo Tsw para de�nir el ciclo
de trabajo, en este caso se utiliza el semiperiodo, Tsw/2. Esto se debe a que, al
utilizar modulación unipolar, cada ciclo de trabajo está dividido en 4 partes, siendo

17



18 2.1. Topología Full-Bridge
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+
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(d) S1 y S4 conducen

Figura 2.7: Modulación PWM

las dos primeras partes y las dos segundas, idénticas (en régimen estacionario) como
se puede ver tanto en la Tabla 2.1 como en la Fig. 2.7. Siendo así, se utilizará la Fig.
2.8 como referencia.

Durante el tiempo de ON -d-, es decir, G2 y G4 cerrados (Fig. 2.7c), tenemos
las siguientes ecuaciones:

vL = vg (2.1)

iC = −iDC (2.2)

Durante el tiempo de OFF -(1-d)-, es decir, G1 y G4 cerrados (Fig. 2.7b), tenemos
las siguientes ecuaciones:

vL = vg − VDC (2.3)

iC = iL − iDC (2.4)

Promediando la ecuación de la tensión en la bobina teniendo en cuenta el semi-
periodo de conmutación 0,5Tsw y, aproximando a la situación de conversión DC/DC

18



Capítulo 2. Estado del arte 19

TsTs Ts/2

d
0'5-d

Figura 2.8: Secuencia de conmutación en modulación unipolar

en régimen permanente se cumple que tanto vL como iC deben ser 0, nos queda:

< vL >0,5Tsw = vgd+ (vg − VDC)(0,5− d) =

= 0,5vg − VDC(0,5− d)
(2.5)

0 = vg − VDC(1− 2d)⇒ VDC
vg

=
1

1− 2d
(2.6)

De igual forma, promediando la corriente en el condensador para 0,5Tsw queda:

< ic >0,5Tsw = (−iDC)d+ (iL − iDC)(0,5− d) =

= −0,5iDC + iL(0,5− d)
(2.7)
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20 2.2. Control de corriente

0 = −iDC + iL(1− 2d)⇒ iDC
ig

= 1− 2d (2.8)

2.2. Control de corriente

En general, se pide que cualquier carga conectada a la red tenga un caracter
resistivo. De ser así, si la forma de onda de la tensión es sinusoidal pura, es decir,
según (2.9), la corriente de red también lo será. Para que la corriente de entrada
tenga una determinada forma de onda, es necesario añadir un lazo de control de
corriente.

vg(t) =
√

2Vgsin(ωt) (2.9)

Si bien hay otros tipos de modulación como la modulación Sigma-Delta (ó Σ−∆)
[41] o la modulación aleatoria [42], una gran parte de los controles de corriente para
convertidores de potencia están basados en modulación PWM [36]. Dentro de dicho
tipo de control, se puede distinguir a su vez dos tipos [43]. Por un lado están los
controladores que mantienen una frecuencia de conmutación constante (la mayoría)
frente a otro tipo que tienen una frecuencia de conmutación variable [44]. Este último
tipo de control fue ampliamente utilizado en el pasado pero lo es cada vez menos en
el presente. Cabe destacar principalmente tres algoritmos:

Control lineal o por rampa [45, 46, 47]

Control por histéresis [48, 49]

Control predictivo [50, 51, 52]

El otro grupo de controladores es el que está basado en una modulación PWM
con frecuencia de conmutación constante. Es el tipo de control más habitual en la
actualidad y, a su vez, dividido en dos subgrupos. Por un lado tenemos el control
no lineal mientras que por otro, el control lineal. Dentro del control no lineal, los
algoritmos más destacados son los siguientes [53]:

Linear Peak Current Mode Control ó LPCM [54]

Nonlinear Carrier Control ó NLC [55]

One Cycle Control ó OCC [56]

Predictive Switching Modulator ó PSM [57]
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Capítulo 2. Estado del arte 21

Finalmente, el último grupo de controladores de corriente está formado por los
controladores lineales [43, 58, 59, 60]:

Proportional-Integral o PI control

Proportional-Resonant o PR control

Predictive deadbeat

En la Fig. 2.9 se puede ver de forma resumida los distintos algoritmos de control
posibles para aplicaciones de corrección de factor de potencia.

Control
Corriente

fsw

variable
fsw

constante

lineal
No 

lineal

PI PR
Predictivo
Dead-beat

NLC OCC LPCM ƩΔ 

Lineal Histéresis Predictivo

PSM

Figura 2.9: Gra�ca resumen con los distintos algoritmos de control de corriente

Para evaluar el resultado de un controlador de corriente, hay que especi�car los
distintos criterios a tener en cuenta. Dichos criterios dependen del tipo de aplicación
en el que se va a hacer uso del controlador de corriente. Sin embargo, de forma
general se puede asegurar que:

Seguimiento ideal de la referencia (en fase y amplitud)

Respuesta dinámica elevada

Frecuencia de conmutación acotada o �ja para asegurar un funcionamiento
correcto y seguro del convertidor

Contenido armónico reducido

Como se puede adivinar de los puntos anteriores, algunos de los requerimientos
son opuestos. Por ejemplo, exigir una buena respuesta dinámica a la vez que se pide
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22 2.2. Control de corriente

una alta inmunidad al ruido (bajo contenido armónico) son criterios contrapuestos.
Sin embargo, primar un criterio u otro depende de la aplicación. En este caso, cor-
rección de factor de potencia, el objetivo es que el contenido armónico sea reducido
ya que se persigue conseguir que la corriente sea una réplica de la tensión de red
cuyo contenido armónico es generalmente muy bajo.

Se empezará describiendo los distintos algoritmos de control lineal. Posterior-
mente se pasará al control no lineal, empezando por aquellos cuya frecuencia de
conmutación es variable y terminando por los que utilizan una frecuencia de con-
mutación �ja.

En cuanto al control lineal, al contrario de lo que sucede con los controladores
no lineales, separan la parte de control de la parte de modulación. El esquema de
control de corriente lineal está formado por un lazo de corriente interno claramente
diferenciado, como se puede ver en la Fig. 2.10. En dicha �gura, el bloque llamado
Current Regulator puede estar formado por varios bloques en algunos casos.

PI
+

-

Ig

vg
PLL sin

ϴ 

X

sin(ϴ)

Ig*sin(ϴ) Current
Regulatorig

*

+

-
PWM

AC

DC

Bidirectional Power 
Converter

G1
G2 G3 G4

ig

Vdc

Vdc
*

Figura 2.10: Lazos de corriente y tensión que realizan el control del convertidor en
aplicaciones de PFC

El regulador PI, por ejemplo, es utilizado para el control de la corriente de red
tanto en eje referencia estático como síncrono. El eje de referencia estático es el
método de control en el que la variable medida se resta de la variable de referencia y
la señal de error obtenida se aplica directamente al regulador. En el caso del eje de
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Capítulo 2. Estado del arte 23

referencia síncrono, a la corriente medida se le aplica una transformada (transfor-
mada de Park [61]) de tal forma que los ejes de referencia giran de forma síncrona
con la frecuencia de red. Dichas variables se comparan con la señal de referencia (a
la que obviamente también se le ha aplicado dicha transformada) y, al igual que en
el caso anterior, la señal de error se aplica al regulador. La salida del regulador se
llevará ahora a un bloque que realiza la transformada inversa de Park para volver
al eje de referencia estático [43]. De forma grá�ca, se puede ver dicho control en la
Fig. 2.11. En dicha �gura, iα y iβ son las variables en el eje de referencia estático
mientras que id e iq son las variables en el eje de referencia síncrono. Es por ello que
a la transformada de Park también se la conoce como transformada dq. De la misma
forma, e−jθ y ejθ representan la transformada de Park directa e inversa respectiva-
mente.

Figura 2.11: Control de corriente en eje de referencia síncrono o control dq

El control Proporcional + Resonante es también muy usado en control de con-
vertidores conectados a red, principalmente en aplicaciones de �ltrado activo (APF)
y en corrección de factor de potencia [62]. En este caso, el bloque Current Regulator
es un controlador PR cuyo funcionamiento es equivalente al del PI en dq como se
explica en [43].

A continuación se introduce el control no lineal. El primer grupo tiene como
principal característica que su frecuencia de conmutación es variable (aunque existen
implementaciones que permiten una frecuencia de conmutación constante, original-
mente fueron concebidos para utilizar una frecuencia de conmutación variable). Por
ejemplo, el control por histéresis, utiliza un concepto simple: de�ne una banda de
histéresis de tal forma que los eventos de conmutación se producen en los instantes
en los que la variable a controlar alcanza los valores de los límites de la banda de
histéresis (Fig. 2.12).
Debido a este comportamiento, tanto las pérdidas por conmutación como el THD
(Total Harmonic Distortion) son también variables y dependientes de la carga del
convertidor. Esto hace difícil el diseño del �ltro de red (en este caso es una bobina
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24 2.2. Control de corriente

Figura 2.12: Formas de onda obtenidas con control por histéresis
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Capítulo 2. Estado del arte 25

exclusivamente) ya que no hay una frecuencia objetivo. El THD, como se puede
ver en 2.10, cuyos límites están recogidos en estándares como el IEEE-Std 519-1992
[63], es también variable y dependendiente de la carga. A medida que aumenta la
frecuencia de conmutación, el THD disminuye, pero las pérdidas por conmutación
aumentan [64, 65, 66, 67, 68].

THD =
igh
ig1

=

√
ig

2
2 + ig

2
3 + ig

2
4 + · · ·

ig
2
1

(2.10)

En 2.10, ig representa la corriente de red y el subíndice h indica el orden de los
armónicos (1 indica componente fundamental). La ventaja de este tipo de control es
su simplicidad ya que, como se puede ver en la Fig. 2.12, consta únicamente de un
lazo de control externo para mantener constante la tensión en el bus de continua y
un simple comparador que es el que realiza la misión del lazo de corriente.

Los eventos de conmutación se producen en los instantes en los que la variable a
controlar alcanza los valores de los límites de la banda de histéresis. Las principales
características de este tipo de control se enumeran a continuación:

THD variable y dependiente de la carga

Diseño complejo del �ltro de conexión a red

Diversas contribuciones proponen mejoras y potenciar las ventajas del control por
histéresis. Por ejemplo, si dicha frecuencia de conmutación se acota dentro de un
intervalo de frecuencia pequeño, puede ser una ventaja desde dos puntos de vista
[69, 70, 71]:

Por un lado, se disminuyen las pérdidas en conmutación bajando la frecuencia
de conmutación en determinados puntos de operación del convertidor

Se reducen los valores máximos de las interferencias electromagnéticas (EMI)
repartiendo toda la potencia armónica asociada a la conmutación de los dis-
positivos en un intervalo más amplio de frecuencias reduciendo así el pico de la
densidad espectral de potencia (haciendo que la densidad espectral de potencia
sea más plana alrededor de la frecuencia de conmutación) [72]

Incluso existen alternativas para lograr que dicha frecuencia de conmutación sea
constante [68, 64, 65] añadiendo más complejidad al control del mismo.

Sin embargo, en aplicaciones de corrección de factor de potencia, el control no
lineal con frecuencia de conmutación constante es más utilizado. Su facilidad de
implementación, su baja utilización de recursos en comparación con el control lineal
y su buen comportamiento lo hacen una buena opción para este tipo de aplicaciones.
Algunas de las desventajas son:
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26 2.2. Control de corriente

Baja inmunidad al ruido debido a su gran ancho de banda

Baja �exibilidad al no disponer de un lazo de control propiamente dicho

Se presenta a continuación el algoritmo NLC [55] utilizando modulación unipolar
ya que es el punto de partida del algoritmo utilizado en este trabajo, que resulta de
aplicar una pequeña modi�cación del anterior para aumentar el margen de potencia
en el que el algoritmo es estable.

ig
Rg

iRef

iRef

VDC
*

+

-

VDC

PI
VM

X

VM

a=b
a

b

a>b
a

b

-1

S

R

Q

!Q

G1G4

G2G3
1

-1

sawtooth

fsw1=48kHz

Figura 2.13: Algoritmo NLC original con modulación bipolar

Como se puede ver, la corriente sensada a través de una resistencia Rg se compara
con una señal en diente de sierra (Fig. 2.14). Así se obtiene directamente el ciclo de
trabajo a aplicar al convertidor.

Sin embargo, al utilizar modulación unipolar, el algoritmo también cambia,
quedando como se puede ver en la Fig. 2.15. En este caso, en lugar de una única
señal en diente de sierra, se utilizan dos desfasadas 180◦y cada rama del convertidor
trabaja por separado, utilizando la secuencia de conmutación de la Tabla 2.1.

Con este nuevo algoritmo, las formas de onda son las mostradas en la Fig. 2.16.
Al utilizar modulación unipolar, el resultado es equivalente a dividir cada periodo de
conmutación Ts en dos de igual duración Ts/2, cuyo análisis ya ha sido introducido
en 2.1.

Por debajo de ciertos valores de VM , el algoritmo deja de ser estable. Se realiza
a continuación el análisis matemático que justi�ca tal a�rmación. Como referencia
para dicho análisis se utilizará la Fig. 2.16.

En primer lugar se van a de�nir tres variables que resultan imprescindibles para
el análisis de estabilidad que se va a realizar:
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d 1-d

iLRg

Ts
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3
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-Vm
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K3

K1K2

Figura 2.14: Formas de onda obtenidas con control NLC y modulación bipolar

K1 Es el valor de la pendiente durante el tiempo de ON (d) en un semiperíodo de
conmutación multiplicado por el valor de la resistencia de sensado Rg

K2 Es el valor de la pendiente durante el tiempo de OFF (0.5-d) en un semiperíodo
de conmutación multiplicado por el valor de la resistencia de sensado Rg

K3 Es el valor de la pendiente del diente de sierra sw1 y sw2 utilizados para la
generación de la señal PWM

K1 =
vg
L
Rg (2.11)

K2 =
vg − VDC

L
Rg (2.12)

K3 = −2
VM
Ts

(2.13)

Para analizar el NLC se va a utilizar la Fig. 2.16 como referencia, de la que se
obtiene:

K2(0,5− dN)Ts +K3dNTs = K1dN+1Ts +K3dN+1Ts (2.14)

Operando sobre la ecuación anterior, se obtiene la siguiente expresión:

0,5K2− (K2−K3)dN = (K1 +K3)dN+1 ⇒ dN+1 =
0,5K2

K1 +K3

− K2 −K3

K1 +K3

dN (2.15)
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Figura 2.15: Algoritmo NLC original con modulación unipolar

Partiendo de 2.15 se puede comprobar que el algoritmo NLC con modulación
unipolar será estable si dicha ecuación converge, lo cual signi�ca que:∣∣∣∣K2 −K3

K1 +K3

∣∣∣∣ < 1 (2.16)

que se puede descomponer en dos inecuaciones:

− 1 <
K2 −K3

K1 +K3

< 1 (2.17)

Por lo tanto, para que el algoritmo sea estable, se deben de cumplir dos condi-
ciones:

K2 −K3

K1 +K3

> −1 (2.18)

K2 −K3

K1 +K3

< 1 (2.19)
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Figura 2.16: Formas de onda obtenidas con control NLC y modulación unipolar

Substituyendo y operando en 2.18 nos queda:

vg−VDC

L
Rg + 2VM

Ts
vg
L
Rg − 2VM

Ts

< 1 (2.20)

cuyo resultado una vez resuelta la inecuación es el que se muestra a continuación
2.21.

VM >
VDCRgTs

4L
(2.21)
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30 2.2. Control de corriente

Por otro lado, procediendo de igual forma con 2.19, nos queda:

vg−VDC

L
Rg + 2VM

Ts
vg
L
Rg − 2VM

Ts

> −1 (2.22)

Simpli�cando la ecuación anterior se puede comprobar que dicha inecuación no de-
pende del algoritmo de control (VM).

2vg − VDC
L

Rg > 0 (2.23)

Finalmente, partiendo de las siguientes ecuaciones ya conocidas, podemos deter-
minar el margen de potencia en el que el control opera de forma estable así como
otras expresiones interesantes. En primer lugar, debido a que el convertidor trabaja
como PFC, se cumple:

ig(t) =
vg(t)

Re

(2.24)

donde Re representa la impedancia ofrecida por el convertidor a la red. En segundo
lugar, como ya se ha visto previamente, la ecuación de control del convertidor sería
la siguiente:

ig,peakRg = VM(1− 2d) (2.25)

Y en tercer y último lugar, la función de transferencia VDC/vg del convertidor es

VDC
vg

=
1

1− 2d
(2.26)

De dichas expresiones - 2.24, 2.25 y 2.26 - se obtiene otra de gran interés dado
que muestra la potencia manejada por el convertidor en función del parámetro de
control VM (suponiendo un esquema sin pérdidas). En la siguiente ecuación estamos
asumiendo ig,peak = ig, aproximación válida para el análisis de potencia si el rizado
no es muy grande.

P = i2gRe = v2g
VM

RgVDC
⇒ VM = P

RgVDC
v2g

(2.27)

De 2.27 y 2.21 se obtiene la siguiente ecuación, que muestra el margen de poten-
cias en las que el control funciona de forma estable.

P
RgVDC
v2g

>
VDCRgTs

4L
⇒ P >

v2gTs

4L
(2.28)

La principal conclusión que se saca de 2.28 es que el algoritmo NLC no funciona
en circuito abierto (P = 0), ni en el caso de que el convertidor esté funcionando
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Figura 2.17: Algoritmo NLC modi�cado para permitir �ujo de potencia bidireccional
en el convertidor
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32 2.3. Sincronización con la tensión de red

como inversor (P < 0). Dado que ambas situaciones son habituales, se añade una
pequeña modi�cación al NLC de tal forma que se cumplan ambas características.

Dicha modi�cación consiste en añadir a la corriente sensada ig una corriente
�cticia if de valor if = vg/Rf , como se puede ver en la Fig. 2.17.

El criterio de estabilidad no cambia en este caso. Sin embargo, la fórmula de la
potencia debido a que la ecuación 2.25 pasa a quedar como sigue:

(ig +
vg
Rf

)Rg = VM(1− 2d) (2.29)

Como consecuencia, la admitancia ofrecida por el convertidor a la red sería la si-
guiente:

1

Re

=
VM

VDCRg

− 1

Rf

(2.30)

Por lo que la potencia manejada por el convertidor sería la mostrada en la siguiente
expresión:

P =
v2g
Re

= v2g

(
VM

VDCRg

− 1

Rf

)
(2.31)

Lo más interesante de la expresión anterior es que ahora, al añadir esta pequeña
modi�cación al algoritmo NLC, la potencia manejada por el convertidor puede ser
tanto positiva como negativa o cero, en función del valor escogido para Rf .

Con esta pequeña modi�cación se consigue que el algoritmo NLC sea estable
incluso en el caso de que el convertidor esté funcionando como inversor, algo que
era perfectamente posible dada la topología (Full-Bridge) pero limitado en este caso
su funcionamiento por el algoritmo de control, que solo permitía su funcionamiento
como recti�cador.

2.3. Sincronización con la tensión de red

Las redes eléctricas son sistemas complejos afectados por muchas eventualidades
como conexión y desconexión de cargas, resonancias como consecuencia de la pre-
sencia de corrientes armónicas en las líneas, faltas debido a fallos de operación, etc.
Por lo tanto, las variables eléctricas no pueden ser consideradas constantes. Es más,
en aplicaciones de PFC deben ser continuamente monitorizadas con el �n de obtener
las mejores prestaciones posibles del convertidor conectado a la red. Por otro lado,
los códigos de red establecen los límites (tanto de tensión como de frecuencia) por
encima de los cuales un convertidor debe desconectarse de la red cuando estos están
funcionando como generadores. En cuanto a respuesta dinámica, dichos códigos de
red también establecen unos límites en cuanto al transitorio que se pueda producir
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debido a una falta.

Además, en el caso no utilizar sensor de corriente, la existencia de una variable
interna al dispositivo digital que indique con precisión el cruce por cero de la tensión
de red sirve como punto de referencia para el algoritmo de control de corriente, ya
que sabemos que en ese punto, la corriente debe cruzar también por cero.

Por lo tanto, una de las partes del algoritmo de control debe ser la sincronización
del mismo con la red. Dicho algoritmo debe monitorizar el estado de la red de forma
continua y precisa. Sincronización y monitorización son dos conceptos relacionados.
Sincronización no es más que una monitorización continua e instantánea del estado
de la red, lo que permite al convertidor trabajar al unísono con la red.

Como ya se ha dicho, sincronización signi�ca generar una variable interna al
dispositivo de control que monitorice de forma precisa la fase de la tensión de red
vg. En el caso de sistemas monofásicos como es el que nos ocupa, los métodos de
detección/medida se pueden clasi�car en dos grupos:

Análisis en el dominio del tiempo. Están basados en algún tipo de lazo que
permite a un oscilador interno seguir la variable de interés de la señal de
entrada.

Análisis en el dominio de la frecuencia. Basados en alguna implementación
discreta de las series de Fourier, como puede ser DFT (Discrete Fourier Trans-
form), RDFT (Recursive Discrete Fourier Transform) o FFT (Fast Fourier
Transform).

A continuación se analizarán más en detalle los métodos más utilizados de cada sub-
grupo. Empezaremos por el análisis en frecuencia que, como ya se ha mencionado,
hace uso de la transformada de Fourier [73, 74]. Dicha transformada permite, dada
una Debido a que dicha transformada debe ser implementada en un dispositivo dig-
ital en el que la señal de entrada está discretizada, se utilizará una versión discreta
de la misma: DFT, FFT, etc.

Cuando una función coseno es multiplicada por otra función coseno unitaria a la
misma frecuencia, su amplitud aparece como una componente continua de amplitud
la mitad de la original, como se puede ver en la siguiente expresión:

Acos(nωt)cos(nωt) = Acos2(nωt) =
A

2
+
Acos(2nωt)

2

Bsin(nωt)sin(nωt) = Asin2(nωt) =
B

2
− Bcos(2nωt)

2

(2.32)
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Además, el resultado de multiplicar dos funciones seno/coseno de distintas frecuen-
cias es siempre cero, se puede utilizar dichas funciones básicas para detectar amplitud
y fase de una determinada señal. Fourier determinó que una señal periódica puede
ser expresada como una suma de los siguientes términos:

v(t) = a0 +
∞∑
n=1

(ancos(nωt) + bnsin(nωt)) (2.33)

donde los diferentes coe�cientes son calculados como sigue:

a0 =
1

T

∫ T

0

v(t)dt

an = 2
1

T

∫ T

0

v(t)cos(nωt)dt =
1

π

∫ π

−π
v(θ)cos(nθ)dθ

bn = 2
1

T

∫ T

0

v(t)sin(nωt)dt =
1

π

∫ π

−π
v(θ)sin(nθ)dθ

(2.34)

Las expresiones 2.33 y 2.34 pueden ser reescritas de una forma más compacta
utilizando las ecuaciones de Euler, que permiten expresar las funciones seno/coseno
como una exponencial compleja:

cos(nωt) =
ejnωt + e−jnωt

2

sin(nωt) =
ejnωt − e−jnωt

2j

(2.35)

quedando los coe�cientes an y bn como sigue:

an =
1

T

∫ T

0

v(t)(ejnωt + e−jnωt)dt

bn =
−j
T

∫ T

0

v(t)(ejnωt − e−jnωt)dt
(2.36)

Si se rede�nen los coe�cientes como:

cn =
1

2
(an − jbn) =

1

T

∫ T

0

v(t)e−jnωtdt (2.37)

nos queda la expresión de la descomposición de una señal periódica en series de
Fourier en forma compacta:

v(t) =
∞∑
−∞

cne
jnωt (2.38)

34



Capítulo 2. Estado del arte 35

Figura 2.18: Filtro paso banda basado en el análisis de Fourier

en la cual ya están incluidas las componentes positiva y negativa de la frecuencia
[43].

Por lo tanto, con una implementación similar a la de la Fig. 2.18 se puede realizar
un �ltro paso banda sintonizable.

Un caso particular es el de la medida de la fase y amplitud de la componente
fundamental de la tensión de red. Suponiendo que la frecuencia de red es �ja y
conocida, para extraer la componente fundamental, es decir, n = 1, se realiza la
siguiente operación:

V ′n = Vn∠θn

{
Vn =

√
a2n + b2n

θn = arctan
(
bn
an

) (2.39)

Sin embargo, si se presta atención a la expresión 2.38, se puede comprobar que
para implementar dicha ecuación es necesario almacenar muestras desde −∞ hasta
+∞ lo cual es, aparte de no-causal, imposible. Es por ello que, en dispositivos digi-
tales donde se dispone de un tamaño máximo de memoria y recursos, se implementa
una versión discreta de la misma como podría ser la DFT 2.40 o, más habitual-
mente, una versión optimizada para dispositivos de procesado de señal por su bajo
consumo de recursos comparada con la DFT como sería la FFT. Sin embargo, en
este apartado no se va a tratar con detalle ninguna de ellas, dejando las referencias
a las mismas para consulta del lector [75, 43].

V [n] =
N−1∑
k=0

v[k] · e−j2π
k
N
n (2.40)

En lo referente a las técnicas basadas en el análisis temporal, las más conoci-
das y utilizadas son distintas implementaciones de lazos enganchados en fase o PLL
(Phase-Locked Loop). El PLL se utiliza en diferentes ambitos como las comunica-
ciones o cualquier dispositivo electrónico moderno (PC, radio, etc). Un convertidor
conectado a la red cumple perfectamente con la �losofía del PLL ya que debe traba-
jar en sintonía con esta. De forma breve consiste en un oscilador interno enganchado
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36 2.3. Sincronización con la tensión de red

en fase con alguna variable externa, normalmente la tensión de red.

En un primer momento, los convertidores conectados a red estaban basados en
recti�cadores controlados de silicio (SCR). Aquellos convertidores solo necesitaban
conocer el cruce por cero de la tensión de red para funcionar de forma adecuada.
Es por ello que utilizaban únicamente detectores de cruce por cero, basados funda-
mentalmente en comparadores. Es una técnica muy barata y sencilla. Sin embargo,
tiene numerosas contrapartidas:

Sensibilidad a ruido: una tensión de red con carácter ruidoso daría lugar a
numerosos falsas detecciones (Fig. 2.19).

Poco preciso: en presencia de armónicos, estos pueden hacer que el cruce por
cero de la tensión de red no coincida con el cruce por cero de la componente
fundamental, algo poco deseable en algunas aplicaciones como la de corrección
de factor de potencia.

(a) Captura de osciloscopio
(b) Resultado de simulación

Figura 2.19: Falsos positivos en detector de cruce por cero

Con el �n de mejorar el funcionamiento de dichas técnicas, existen algunos tra-
bajos basados en circuito con histéresis [76] así como otros basados en algoritmos
de �ltrado [77, 78]. Sin embargo, dichas mejoras añaden complejidad al sistema y su
funcionamiento no es del todo satisfactorio. Los convertidores actuales conectados a
red están basados en dispositivos de potencia que permiten trabajar a una frecuencia
de conmutación más elevada, que da lugar a mayor libertad desde el punto de vista
del control. Es por ello que cualquier convertidor moderno conectado a red tiene
como algoritmo de sincronización un PLL. Además, teniendo en cuenta que el PLL
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da una información precisa del ángulo en todo el periodo de red, esto permite com-
pensar ciertos retrasos introducidos por la cadena de sensado, el modulador PWM,
etc.

Un PLL está formado básicamente por los siguientes elementos (Fig. 2.20) [43]:

Detector de fase (PD) Este bloque genera una señal que es proporcional a la
diferencia entre la fase de la señal de entrada v y la fase del oscilador interno
v'. Habitualmente consiste en un multiplicador.

Filtro paso bajo (LF) Como resultado de la etapa anterior pueden aparecer com-
ponentes de alta frecuencia. Es por ello que se añade un �ltro paso bajo (LPF)
con el �n de quedarnos única y exclusivamente con la señal de interés.

Oscilador controlado por tensión (VCO) Genera una señal AC cuya frecuen-
cia es proporcional a la tensión a la entrada del mismo

(a) Estructura básica de un PLL

(b) Diagrama de bloques se un PLL básico

Figura 2.20: Estructura de un PLL

A continuación se va a realizar el desarrollo matemático que justi�ca el fun-
cionamiento del PLL en régimen estacionario. El análisis transitorio que se describe,
por ejemplo en [79] queda fuera del alcance de este documento.

De acuerdo con la Fig. 2.20 se de�ne, en primer lugar, la señal de entrada v
asumiendo que es sinusoidal:

v = V sin(ωt+ φ) = V sin(θ) (2.41)
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38 2.3. Sincronización con la tensión de red

π

-π

0

T

KPLL

Figura 2.21: Diente de sierra interna al PLL

y la señal de salida del oscilador VCO como:

v′ = cos(ω′t+ φ′) = cos(θ′) (2.42)

Teniendo en cuenta que el detector de fase es un simple multiplicador, nos queda:

εpd = V kpdsin(ωt+ φ)cos(ω′t+ φ′)

=
V kpd

2

sin((ω − ω′)t+ (φ− φ′))︸ ︷︷ ︸
baja frecuencia

+ sin((ω + ω′)t+ (φ+ φ′))︸ ︷︷ ︸
alta frecuencia

 (2.43)

La siguiente etapa al detector de fase es un �ltro paso bajo (LPF) que se encargará
de eliminar el término de alta frecuencia de la ecuación anterior por lo que la señal
a la entrada del VCO (Vlf ) está dada por la siguiente expresión,

Vlf =
V kpd

2
[sin((ω − ω′)t+ (φ− φ′))] (2.44)

Si además se asume que el PLL está correctamente sintonizado, esto es ω = ω′,
queda la siguiente expresión:

Vlf =
V kpd

2
sin(φ− φ′) (2.45)

La misión del VCO de crear una señal en diente de sierra entre −π y π como la de la
Fig. 2.21, donde ω = 1/T . A dicha señal en diente de sierra se le aplica una coseno y
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Figura 2.22: PLL con señales en cuadratura

se realimenta al detector de fase. La pendiente de la señal en diente de sierra viene
dada por la siguiente expresión:

KPLL = ω′ = VlfkV CO + ωc (2.46)

siendo ωc la frecuencia central o de referencia (en el caso de España, dicha frecuencia
sería ωc = 2π50[rad/s].

Las ecuaciones anteriores muestran un escenario que no es del todo correcto.
Dicho escenario supone que el término de alta frecuencia en 2.43 es cero. En apli-
caciones conectadas a la red de distribución, la frecuencia es de 50/60Hz mientras
que el primer armónico aparece al doble de la frecuencia de red (100/120Hz) lo cual
lleva al diseño de un �ltro paso bajo muy severo para prevenir que la señal de salida
del LPF presente oscilaciones que afecten al funcionamiento del PLL [43].

Con el �n de evitar dicho problema, en lugar de utilizar una única señal de
entrada al PLL, se utilizarán dos señales en cuadratura, como se puede ver en la
Fig. 2.22. Dichas señales están desfasadas 90◦y a continuación se justi�ca su bene�cio
en la mejora del funcionamiento del PLL.

εpd = V sin(ωt+ φ)cos(ω′t+ φ′)− V cos(ωt+ φ)sin(ω′t+ φ′)

= V sin((ω − ω′)t+ (φ− φ′))
= V sin(θ − θ′)

(2.47)

De acuerdo con la ecuación anterior, se puede comprobar que, cuando está bien sin-
tonizado (ω = ω′), el detector de fase en cuadratura no genera ninguna oscilación
de estado estacionario lo que permite incrementar el ancho de banda del mismo
para hacerlo más rápido ante transitorios sin perjudicar su respuesta en estado esta-
cionario [43].
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40 2.3. Sincronización con la tensión de red

Figura 2.23: Estructura modi�cada del PLL original

Revisando la ecuación 2.47 se puede comprobar que dicha multiplicación es una
parte de la transformada de Park [43], cuya expresión se incluye a continuación:[

vd
vq

]
=

[
cos(θ′) sin(θ′)
−sin(θ′) cos(θ′)

] [
vα
vβ

]
(2.48)

La otra parte para completar al transformada de Park se encuentra en el módu-
lo VCO de tal forma que el esquema �nal se puede redibujar como se muestra
en la Fig. 2.23. Al realizar este cambio, el módulo VCO pasa a llamarse FPG, de
Frequency/phase-angle generator, mientras que el detector de fase pasa de ser un
simple multiplicador a un bloque que realiza la transformada de Park.

Existen numerosas alternativas basadas en dicho concepto. A continuación se
numeran algunas de ellas:

PLL T/4 Las señales α y β se obtienen de la señal entrada y esta misma retrada
T/4

Transformada de Hilbert Dicha transformada tiene una respuesta en frecuencia
que lo hace ideal para este caso ya que tiene ganancia 1 en todo el margen de
frecuencias a la vez que produce un desfase de 90◦[75].

Transformada inversa de Park PLL basado en la transformada inversa de Park
[43].

Por su sencillez de implementación y sus buenas características, para la aplicación
que nos ocupa se ha elegido la primera de las posibles alternativas propuestas. Bási-
camente consiste en retrasar la señal de entrada un cuarto del periodo de red (T/4)
con el �n de obtener las dos señales en cuadratura deseadas (α, β), como se puede ver
en la Fig. 2.24. Para ello se utilizará una memoria FIFO cuya longitud dependerá de
la frecuencia de muestreo. Su funcionamiento empeora si la tensión de red tiene un
contenido armónico elevado o si su frecuencia se desvía de la frecuencia para la que
está pensado ya que las señales de entrada no estarán perfectamente en cuadratura
(habría que variar la longitud de la memoria FIFO).
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Figura 2.24: Implementación del PLL basado en un retardo de T/4

2.4. Control digital de correctores de factor de po-

tencia

Desde la década de los 90, el control digital es una alternativa al control analógi-
co de convertidores conmutados de mediana y baja potencia. El control analógico
sigue siendo una alternativa �able y robusta, sobre todo en entornos industriales. Sin
embargo, el control digital permite que el control del convertidor tenga, en muchos
casos, funciones extra que un control analógico no es capaz de dar, o que son más
fáciles de obtener con un control digital que con uno analógico debido a la versati-
lidad de este último.

Una tendencia a destacar es la de prescindir de la medida de determinadas va-
riables. En condiciones normales, para el caso de PFC monofásico, es necesaria la
medida de tres variables:

Tensión de red vg. En [80, 81, 82] se prescinde de la medida de esta variable

Tensión en el bus de continua VDC . En [83, 84] se prescinde de dicha medida

Corriente de red ig

En este trabajo se investiga la sustitución de la medida de ig por su estimación
en tiempo real, calculada en un circuito digital. Existen numerosos ejemplos en la
literatura que siguen esta línea de investigación aunque la solución se alcanza de
formas muy diferentes:

Ciclo precalculado [21, 22, 23, 24, 85]

Reconstrucción de corriente [5, 25, 26, 27, 28]

Basado en �ltros de Kalman [29]

Basado en control predictivo [30, 31]
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42 2.4. Control digital de correctores de factor de potencia

Basado en un observador de corriente [32, 33]

Basado en control deslizante [34, 35]

Uno de los aspectos importantes a tener en cuenta en el control digital es que la
velocidad de los dispositivos digitales, o sus recursos, pueden limitar la frecuencia
de conmutación a la que puede trabajar el convertidor. Por ello, algunos autores
presentan algoritmos donde el dispositivo digital necesite bajos requerimientos [86,
87].

Finalmente, se pueden diferenciar tres grupos de dispositivos digitales en los que
se pueden implementar los controladores digitales de convertidores conmutadas:

Dispositivos basados en núcleo microprocesador

Dispositivos digitales de hardware especí�co

Dispositivos que combinan ambas tecnologías

Los dispositivos basados núcleo demicroprocesador son dispositivos programa-
bles que ejecutan un código de forma secuencial. Dentro de este tipo de dispositivos
se encuentran los los microcontroladores, que son dispositivos con el núcleo de un mi-
croprocesador y algunos periféricos que facilitan las tareas de control, como pueden
ser conver- tidores analógico digitales, interfaces de comunicaciones, contadores, blo-
ques de temporización o bloques de generación de señales periódicas. Este último
bloque es el más usado en convertidores conmutados, pues es capaz de generar una
señal de frecuencia �ja y ciclo de trabajo controlable, con lo que se implementa de
forma digital el bloque PWM tan usual en estas aplicaciones. Esto se conoce co-
mo DPWM (Digital PWM ). En los dispositivos basados en núcleo microprocesador
también se incluyen los DSP (Digital Signal Processor). Se trata de nuevo de dis-
positivos programables que ejecutan el código de una manera secuencial, y en los
que la diferencia respecto a los microcontroladores está en que se encuentran más
orientados a las operaciones aritméticas complejas y al tratamiento de señal digital.
Esta capacidad de cálculo complejo y la inclusión de periféricos, al igual que en
el caso de los microcontroladores, los hace especialmente adecuados para tareas de
control. De hecho, la mayoría de los dispositivos basados en núcleo microprocesador
que se utilizan para el control de convertidores conmutados son DSP.

En cuanto a los dispositivos basados en hardware especí�co, la principal dife-
rencia con los dispositivos anteriores es que el hardware es dedicado y no estándar.
Esto permite aprovechar la ventaja de la ejecución concurrente frente a la secuencial,
es decir, ejecutar su funcionalidad toda a la vez en lugar de la ejecución instrucción
tras instrucción de los microprocesadores. En general, esto resulta en un mayor gasto
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de recursos ya que si una determinada operación se utiliza varias veces en el algo-
ritmo, se utilizarán tantos elementos de lógica como veces se utilice. Por ejemplo, si
el algoritmo tiene cinco comparaciones, en principio, se implementarán cinco com-
paradores. Sin embargo, un microprocesador ejecutaría cinco veces la instrucción
de comparación. Esto se traduce en una gran ventaja en términos de tiempo de
ejecución, ya que con lógica concurrente todas las operaciones se ejecutan a la vez.
Además de la ventaja del menor tiempo de ejecución, un dispositivo de hardware
especí�co no siempre utiliza más recursos que uno basado en microprocesador, in-
cluso en el caso de paralelización. Esto se debe a que los microprocesadores tienen
multitud de recursos no empleados, ya que es muy normal que un buen número de
instrucciones no se lleguen a utilizar. Los recursos necesarios para todas las instruc-
ciones no empleadas están malgastados. Además, el resultado de cada operación
se tiene que almacenar hasta que se utilice, lo que implica la necesidad de uso de
memoria RAM y un mayor tiempo de acceso a los resultados temporales, y el código
de programa tiene que estar en otra memoria no volátil (ROM). Por todo ello, en
el caso de aplicaciones sencillas, como el control de convertidores conmutados, es
muy común que una solución basada en hardware especí�co ocupe menos recursos
que otra basada en microprocesador. En cuanto a los dispositivos concretos que se
encuadran en este grupo de hardware especí�co, son básicamente dos: las FPGA
(Field Programmable Gate Array) y los ASIC (Application-Speci�c Integrated Cir-
cuit). Se utilizará el término FPGA para referirse también a las CPLD (Complex
Programmable Logic Device) por ser dispositivos muy similares, al menos en cuanto
a su funcionamiento y estructura se re�ere. La diferencia entre las FPGA y los ASIC
está en que las FPGA son programables en el laboratorio, por lo que su funcionalidad
se puede variar sin cambiar de dispositivo (al igual que con los microprocesadores).
La desventaja es que son algo más lentas que los ASIC y que estos últimos son más
baratos para grandes tiradas.

Finalmente, se mencionan los dispositivos digitales que combinan ambas carac-
terísticas, también llamados System- on-Chip. Por un lado, constan de una parte
basada en microcontrolador, y por otra, constan de una parte basada en FPGA
cuyo �n es el de integrar en dicha parte ciertos periféricos externos necesarios en la
mayoría de sistemas de adquisición. La ventaja es que dichos periféricos son total-
mente custom y pensados para una aplicación especí�ca. Algunos ejemplos de este
tipo de dispositivos son la serie Zynq-7000 de Xilinx o la Cyclone-V de Altera.

En este trabajo, el control digital se ha implementado en una FPGA. En [88,
89] se enumeran las funciones, herramientas de diseño, aplicaciones industriales y
metodologías de diseño para sistemas de control industriales de las FPGAs. Se puede
decir que es en los años 90 es cuando realmente se pueden considerar las FPGAs
como otra alternativa para determinadas aplicaciones. Desde 1990 hasta 2003, ha
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habido una reducción de dos órdenes de magnitud en el coste de un bloque básico
FPGA, formado por una LUT y un �ip-�op, desde aproximadamente 1$ a 0,01$.
Este aspecto ha tenido una gran in�uencia en el crecimiento de este tipo de tec-
nología. Unos de los aspectos importantes que se indica en [89] es el uso de FPGAs
en varios ámbitos de la electrónica de potencia como modulación de ancho de pulso
[90, 91], corrección de factor de potencia [5, 92, 93, 94, 95, 96], convertidores multi-
nivel [96, 97], convertidores matriciales [98, 99] o conmutación suave [100].

Para el presente trabajo, se ha elegido este tipo de dispositivos debido a la gran
velocidad de operación y la capacidad de manejar con precisión señales de mando
de interruptores (MOSFETs), aunque el número de éstos sea elevado. La variable
bajo control, es decir, la intensidad de red, se estima digitalmente, y la velocidad de
cálculo es un factor muy importante para que el proceso de estimación no produzca
errores debidos retrasos.

2.5. Lazo de tensión

La tensión del bus de continua del convertidor boost trabajando como PFC
debe de estar regulada, de tal forma que ofrezca una tensión estable a la siguiente
etapa. Esto se consigue utilizando un lazo de tensión que controle dicha tensión y
la mantenga en el nivel deseado. Consideramos el recti�cador ideal como punto de
partida (Fig. 2.25), es decir, la corriente de entrada ig(t) es proporcional a la tensión
de entrada vg(t) [101].

ig(t) =
vg(t)

Re

(2.49)

donde Re es una resistencia �cticia que no implica disipación de calor, sino que es
la impedancia ofrecida por la carga conectada a la red. Considerando además que

Reff(VM)

ig(t)

vDC(t)

+

-

i2(t)p(t)

Transformador ideal

vg(t) C Re Rf

Ptotal

Figura 2.25: Modelo de un recti�cador ideal

vg(t) es una senoide pura, la potencia instantánea transformada por el convertidor
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es:
vg(t) =

√
2Vgsin(ωt) (2.50)

Pconv =
vg(t)

2

Re

(2.51)

Sin embargo, con el �n de asegurar la convergencia del algoritmo NLC tanto co-
mo recti�cador como como inversor, se añade una corriente �cticia o, de manera
equivalente, una carga extra del lado DC: Rf . Por lo tanto, la ecuación 2.51 pasa a
escribirse como:

Ptotal =
vg(t)

2

Reff

(2.52)

donde Reff representa el paralelo de la resistencia de carga equivalente Re y la
resistencia �cticia Rf .

Reff =
ReRf

Re +Rf

(2.53)

Por otro lado, si desarrollamos 2.52 vemos que está formada por dos términos
(Fig. 2.26), uno de continua (V 2

g /Reff ), y otro del doble de la frecuencia de red
(V 2

g /Reff · cos(2ωt)).

Ptotal =
V 2
g

Reff

(1− cos(2ωt)) (2.54)

Promediando a lo largo de la mitad de un periodo de red y teniendo en cuenta el

vDC(t)

+

-

i2(t)

C Re Rf

Ptotal

-vg
2/Reff·cos(2ωt) vg

2/Reff

Etapa Salida

Figura 2.26: Puerto de salida de un recti�cador ideal

reducido ancho de banda del lazo de tensión para evitar distorsiones en la corriente
de red así como la labor de �ltrado del condensador de salida del convertidor, se
elimina el término cuya frecuencia es el doble de la frecuencia de línea para obtener
el parámetro a controlar (Fig. 2.27), de tal forma que Ptotal =< Ptotal >T2L.

Ptotal =
V 2
g

Reff

(2.55)
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De la Fig. 2.27 se tiene que:

vDC(t)

+

-

i2(t)

C Re Rf

Ptotal

vg
2/Reff

Etapa Salida

Figura 2.27: Puerto de salida de un recti�cador ideal

< Ptotal >T2L= Ptotal =< i2 >T2L · < VDC >T2L (2.56)

donde <>T2L representa el promediado a lo largo de un semiperiodo de línea. Com-
binando 2.55 y 2.56 nos queda:

V 2
g

Reff

=< i2 >T2L · < VDC >T2L (2.57)

Como ya se habían eliminado los componentes armónicos de la expresión de 2.55, la
expresión anterior se puede reescribir como:

i2 =
V 2
g

ReffVDC
(2.58)

El circuito de la Fig. 2.27 es invariante en el tiempo pero sigue siendo no lineal.
Por lo tanto, hay que linealizarlo en torno a un punto de operación y para ello se
utilizarán las siguientes variables:

Vg = Vg + v̂g

V0 = VO + v̂0

VM = VM + v̂M

i2 = i2 + î2

(2.59)
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Asumiendo que la amplitud de la tensión de línea es constante, v̂g = 0 y desarrollando
en serie de Taylor la expresión 2.58, nos queda la siguiente expresión:

î2 =
∂i2
∂v0

v̂0 +
∂i2
∂vM

v̂M +
∂i2
∂vg

v̂g︸ ︷︷ ︸
0

(2.60)

Analizando término a término, por un lado:

∂i2
∂v0

=
−V 2

g

ReffV 2
0

= − 1

r2
(2.61)

y por otro lado, utilizando la regla de la cadena:

∂i2
∂vM

=
∂i2
∂Reff

∂Reff

∂vM

∂i2
∂Reff

= −
V 2
g

R2
effV0

∂Reff

∂vM
=

∂

∂vM

(
RgV0
vM

)


⇒ ∂i2

∂vM
=

Ptotal
VDCVM

= j2 (2.62)

Substituyendo 2.61 y 2.62 en 2.60 nos queda:

î2 = − 1

r2
v̂0 + j2v̂M (2.63)

cuyo resultado interpretado grá�camente se incluye en la Fig. 2.28. Utilizando la

vDC

+

-

i2

C Re Rf

Ptotal

J2vM r2
^

^

^

Figura 2.28: Modelo de pequeña señal del recti�cador PFC modi�cado

expresión de r2 se observa que ésta es una resistencia que disipa potencia negativa
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vDC

+

-

i2

CJ2vM
^

^

^

Figura 2.29: Modelo de pequeña señal del recti�cador PFC simpli�cado

(genera potencia) de valor igual a la potencia total consumida por la carga Ptotal.
Siendo así, la Fig. 2.28 se simpli�ca quedando el circuito mostrado en la Fig. 2.29.
Por lo tanto, teniendo en cuenta el resultado mostrado en dicha �gura, queda que:

GCV =
V0(s)

VM(s)
=

Ptotal
V0VMCs

(2.64)

Una vez conocido el modelo de la planta, teniendo en cuenta el esquema de control
mostrado en la Fig. 2.30, se pasa a diseñar el regulador PI para el lazo de tensión,
cuya función de transferencia se muestra a continuación:

GPI = KP +
KI

s
(2.65)

Multiplicando la función de transferencia obtenida en 2.64 por la ganancia del sensor
de tensión KV , queda:

A1 = KV
Ptotal
V0VMC

(2.66)

El cruce por cero de la curva de ganancia se produce a la frecuencia ω = A1[rad/s].
Buscando una frecuencia de corte Fc[rad/s], la ganancia KP del regulador PI será:

KP =
2πFc
A1

(2.67)

Sabemos que el regulador PI debe ser lo más rápido posible, por lo que se utilizará
un margen de fase de únicamente 45◦. Para obtener dicho margen de fase hay que
situar en Fc un cero invertido:

KI = 2πFcKP (2.68)
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GPI

VDC*
+

-

VDC

GCV

KV

Figura 2.30: Diagrama de bloques del lazo de tensión

En la Fig. 2.31 se muestra la respuesta en frecuencia del sistema sin compensar y
del sistema compensado.
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Figura 2.31: Respuesta en frecuencia de la función de transferencia de la planta
(GCV ), del controlador (GPI) y del conjunto controlador/planta/sensor (GCL)
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2.6. Reconstrucción de corriente

La principal aportación que se presenta en este trabajo es la realización de un
controlador de corrección de factor de potencia bidireccional en el cual, la intensidad
de entrada es controlada sin necesidad de ser medida [25, 5]. En su lugar, la inten-
sidad de entrada del convertidor es estimada digitalmente a partir de los valores
digitales de las tensiones de entrada (vg) y de salida (vDC) obtenidos en los ADC
Σ−∆. Recordando de 2.1 y de los diferentes estados posibles del convertidor inclui-
dos en la Tabla 2.1, conocemos en cada momento la tensión aplicada a la bobina. Por
otro lado, también conocemos la función de transferencia de las bobinas empleadas
en el convertidor, utilizando el modelo equivalente de inductancia más resistencia
en serie, como se puede comprobar en la Fig. 2.32.

L RL

Figura 2.32: Modelo equivalente de la bobina

Para determinar los valores de L y R asociados a la inductancia, se ha hecho uso
de un LCR (HP 4284A). Los valores arrojados por dicho instrumento de medida
son:

L = 495µH

RL = 0,5Ω

La ecuación que relaciona tensión y corriente en una bobina cuyo modelo equivalente
es el de la Fig. 2.32 se muestra a continuación:

vL(t) = L
diL(t)

dt
+RLiL(t) (2.69)

que se convierte en 2.70 al aplicar la transformada de Laplace:

YL(s) =
IL(s)

VL(s)
=

1

Ls+RL

(2.70)
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o, utilizando una expresión de baja entropía:

YL(s) =
1

RL

1

1 + s L
RL

(2.71)

Para implementar la ecuación 2.70 en un sistema digital, en este caso una FPGA,
se discretiza dicha ecuación. Se ha utilizado el método 'zoh' por ser el más simple,
lo que resulta, utilizando un tiempo de muestreo de Ts = 1 · 10−8[s], en la siguiente
función de transferencia:

YL(z) =
1,101 · 10−5 · z−1

1− 0,999989899 · z−1
(2.72)

A la salida de dicha función de transferencia se obtiene el valor de la corriente
reconstruida internamente ireb. Solo queda substituir ireb por ig en el esquema de la
Fig. 2.17 para integrar el algoritmo de reconstrucción de corriente dentro del control
de corriente NLC, como se muestra en la Fig. 2.33. El resto del esquema de control
de corriente queda exactamente igual que como se había explicado en el apartado
2.2.

+

+

1/Rf

ig
Rg

vg

iRef

iRef

VDC
*

+

-

VDC

PI
VM

X

VM

a=b
a

b

a>b
a

b

-1

S

R

Q

!Q

G1

G2

iRef

X

VM

a=b
a

b

a>b
a

b

-1

S

R

Q

!Q

G4

G3

1

-1

sawtooth 2

fsw1=48kHz

1

-1

sawtooth 1

fsw2=48kHz

Figura 2.33: Control de corriente NLC modi�cado utilizando reconstrucción de cor-
riente
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3.1. Implementación

El trabajo desarrollado está basado principalmente en dos componentes que, co-
mo se representa en la Fig. 3.1, son el convertidor Full-Bridge por un lado y la FPGA
para la implementación del algoritmo de control por otro.

El convertidor Full-Bridge utilizado se muestra en la fotografía de la Fig. 3.2a.
Dicho convertidor se ha desarrollado totalmente por el autor en el laboratorio de
electrónica de potencia. Siendo así, todos sus componentes son elegidos con las car-
acterísticas deseadas teniendo en cuenta su valor económico y sus prestaciones. En
la Tabla 3.1 se enumeran los principales componentes necesarios para la realización
del mismo.

La medida de la tensión de red (vg) se acondiciona con los siguientes compo-
nentes (ver Tabla 3.1):

1. Trafo de aislamiento

2. Divisor de tensión resistivo

3. Conversor AD Σ∆
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L

C

G2 G4

L

Cline

S1 S3

iL

+

Vdc

S2 S4

G1 G3

vg

-

L

N

Acondiciona
miento

+
Aislamiento

ƩΔ 

ADC

G1

G2

G3

G4

FGPA

Kvg

ƩΔ 

ADC

Kvdc

HCPL3120

Figura 3.1: Esquema de conexionado del prototipo de laboratorio

El sensado de la tensión del bus DC (VDC) es ligeramente diferente. Debido a que
se trata de una señal eminentemente continua, no se puede utilizar un transformador
como elemento de aislamiento. Por ello, se hace uso de sensores de efecto Hall, que
tiene un ancho de banda desde DC hasta centenas de kiloherzios y que proporciona
aislamiento eléctrico de la misma forma que lo hace un transformador. El principal
inconveniente es su alto precio así como el acondicionamiento ya que necesita de una
fuente de alimentación bipolar. La decisión de incluir tal solución en el prototipo
se debe a que dicho prototipo sirva también para pruebas de laboratorio a mayor
tensión donde no es su�ciente la capacidad de aislamiento que aporta el ADC. De
forma similar, se enumeran a continuación los componentes necesarios:

1. Sensor efecto Hall

2. Divisor de tensión resistivo

3. Conversor AD Σ∆
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Componente Descripción

MOSFET IXYS - IXFH24N80P
Driver MOSFET Avago - HCPL 3120

ADC Avago - ACPL 796J
Condensador(4x) 470µF , 450V

Bobina(2x)
L = 495µH
RL = 0,5Ω

Trafos Prim:380V,Sec:12V,2.8VA
Sensor Tensión DC LEM - LV 25P

Tabla 3.1: Principales componentes utilizados en la elaboración del prototipo de
laboratorio.

La ganancia de ambas cadenas de acondicionamiento se muestran a continuación.
En primer lugar se muestra la ganancia de la medida de tensión de red Kvg:

Kvg =
1

19,9

R2

R1 +R2

1

0,320
= 2,5465 · 10−3

R1 = 8,2kΩ

R2 = 100Ω

(3.1)

y, en segundo lugar, la ganancia de la tensión DC (KV dc).

KV dc =
1

50 · 103

25 · 10−3

10 · 10−3
R2

1

0,320
= 7,8125 · 10−3

R2 = 50Ω

(3.2)

El otro componente fundamental para la obtención de resultados experimentales
es el dispositivo digital en el que se implementará el algoritmo de control. En este
caso se trata de un kit de desarrollo basado en la FPGA de Xilinx Artix-7 (Fig.
3.2b). El algoritmo de control, explicado mediante diagrama de bloques, sería el que
se puede ver en la Fig. 3.3. El bloque CIC, o Cascaded Integrator-Comb Filter es
un �ltro digital FIR (Finite Impulse Response) que �ltra señales provenientes de un
ADC Σ∆ y, además del �ltrado, realiza también la función de downsampling. La
ganancia en la banda de paso del mismo viene dado por:

G = (R ·M)N (3.3)

donde R representa el factor de diezmado, M representa el número de retardos de
cada etapa y N el número de integradores [102]. En este caso concreto se incluyen
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(a) Foto del convertidor utilizado en

el laboratorio
(b) FPGA utilizada para la imple-

mentación del algoritmo de control

Figura 3.2: Setup utilizado en el laboratorio

dos �ltros. Por un lado tenemos el �ltro CIC de la tensión de red, cuya ganancia es:

GCIC,vg = (R ·M)N = (256 · 1)3 = 2(8 · 3) = 224 (3.4)

y por otro, el �ltro CIC de la tensión del bus DC, cuya ganancia es:

GCIC,V dc = (R ·M)N = (256 · 1)3 = 2(8 · 3) = 224 (3.5)

CIC

vg

PLL

Reconstruccion
corriente

CIC

zc

control
corriente

PI

vDC

ϴ 
vg

vDC

VDC
*

PWM

vM

iReb
G1
G2
G3
G4

d

Figura 3.3: Diagrama de bloques del algoritmo de control implementado
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3.2. Resultados Experimentales

Una vez introducido el �set-up� utilizado para la realización de los resultados
experimentales, se describen los resultados. En un primer paso, se realizan una serie
de simulaciones bajo las mismas condiciones teóricas (Tabla 3.2) que en las que se
llevarán a cabo los resultados en hardware real.

Tensión Fuente AC (vg) 60Vrms

Inductancia
L = 495µH
RL = 0,5Ω

Frecuencia Red 50Hz
Frecuencia Conmutación 48kHz
Capacidad DC-Link 470µF
Tensión DC-Link 150V
Tensión Fuente DC 190V

RDC 100Ω
R 500Ω

Tabla 3.2: Setup utilizado en el laboratorio.

Para la realización de dichas simulaciones se ha hecho uso de la plataforma
Matlab/Simulink y PLECS. PLECS permite modelar circuitos eléctricos. En este
caso, sirve para de�nir la plataforma hardware que será objeto de diferentes pruebas
(convertidor full-bridge, bobinas de �ltrado de corriente de línea, condensadores de
�ltrado de la tensión DC, carga, etc) como se puede ver en la Fig. 3.4.
De la misma forma, Simulink permite describir el algoritmo de control. En la Fig.
3.5 se incluye un diagrama de bloques que representa de forma muy abreviada dicho
algoritmo.

Entre ambos modelos se intercambia el valor de una serie de variables. Así, del
convertidor es necesario leer la tensión de entrada y de salida (vg y VDC respec-
tivamente). Se lee también la corriente por la bobina, pero con la única �nalidad
de comparar el valor real de la corriente con el valor reconstruido internamente
mediante el algoritmo. Por otro lado, del algoritmo de control hacia el convertidor
se envían cuatro señales, que son las de puerta para actuar sobre los dispositivos
semiconductores.

El resultado de la simulación del comportamiento del convertidor y control pro-
puesto ante un transitorio desde operación como recti�cador a operación como in-
versor se puede ver en la Fig. 3.6. Inicialmente, el convertidor empieza funcionando
como recti�cador. Debido a que se trata del arranque de todo el sistema (algoritmo
sin inicializar, tensión del bus DC no estable, etc) existe un pequeño transitorio al
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Figura 3.4: Modelo PLECS utilizado para la realización de simulaciones
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Figura 3.5: Diagrama de bloques del algoritmo de control implementado

inicio de la simulación. Una vez superado dicho transitorio, la tensión de red y la
corriente de red deben de estar en fase. Cuando la tensión de salida y la corriente
de red se han estabilizado, se realiza un cambio en el sentido del �ujo de la potencia
de tal forma que el convertidor trabaje como inversor. Eso sucede en la Fig. 3.6 a
los 0.25s. El tiempo capturado es bajo debido a que dichas simulaciones tienen una
carga computacional muy elevada.

Una vez veri�cado mediante simulaciones el buen comportamiento del modelo,
se pasa a la implementación del mismo en la FPGA para la realización de pruebas
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Figura 3.6: Simulación del algoritmo de control usando MATLAB/Simulink y
PLECS

sobre el convertidor real (Fig. 3.2a). La di�cultad de dicha implementación radica en
demostrar la capacidad de controlar �ujo de potencia bidireccional en un transitorio.
Para elaborar la experiencia se han utilizado dos fuentes de alimentación (Tabla 3.3),
una funcionando como generadora y otra como carga.

Fuente DC Paci�c 345-AMX
Fuente AC Agilent 6813B

Tabla 3.3: Fuentes de alimentación utilizadas en la realizan de las pruebas de labo-
ratorio

RDC

DC
SOURCE R

AC
SOURCE

190V

+

-

+

-

VDC vg

L

N

L

N

DC

AC

Bidirectional Power 
Converter

RELAY 1

RELAY 2

Figura 3.7: Conexión de las fuentes y la carga al convertidor

El diagrama de conexión de todo el setup se puede ver en la Fig. 3.7. A contin-
uación se explica la con�guración utilizada:

En primer lugar, al igual que en la simulación, la potencia circula de la fuente
de AC a la carga. Para ello, el relé Relay1 esta abierto mientras que el relé

59



60 3.2. Resultados Experimentales

Relay2 se cierra. El resultado de dicho punto de trabajo se puede ver en la
Fig. 3.8.

En segundo lugar, y por motivos de seguridad, se hace trabajar al convertidor
sin carga abriendo ambos relés (Relay1 y Relay2 en la Fig. 3.1). Esto se debe
a la di�cultad para pasar de recti�cador a inversor en un solo paso desde el
punto de vista de la seguridad para las fuentes de alimentación. El resultado
de dicho estado se muestra en la Fig. 3.9.

En un tercer paso, el convertidor trabaja como inversor. Para ello, se cierra
el relé Relay1 y se deja abierto el relé Relay2. El resultado se puede ver en la
Fig. 3.10.

(a) Arranque (b) Regimen estacionario

Figura 3.8: Convertidor funcionando como recti�cador: amarillo (tensión de red vg,
50V/div), azul (corriente de red ig, 2A/div), verde (tensión bus DC VDC , 50V/div).
Escala de tiempos: a)200ms/div, b) 40ms/div

Finalmente, con el �n de veri�car que el algoritmo cumple con la normativa EN
61000-3-2 cuando este está funcionando como recti�cador, se ha hecho un análisis
de armónicos. Para ello se ha usado una aplicación incluida en el osciloscopio usado
que permite seleccionar la normativa que aplica (EN 61000-3-2) y comprobar si el
PFC está funcionando dentro de los límites marcados por la misma. En la Fig. 3.11
se incluye una captura de pantalla con los resultados arrojados por la misma.

60



Capítulo 3. Implementación y Resultados Experimentales 61

Figura 3.9: Transitorio de carga R = 500Ω a sin carga (R = ∞): amarillo (tensión
de red vg, 50V/div), azul (corriente de red ig, 2A/div), verde (tensión bus DC VDC ,
50V/div). Escala de tiempos: 200ms/div

(a) Arranque (b) Regimen estacionario

Figura 3.10: Convertidor funcionando como inversor: amarillo (tensión de red vg,
50V/div), azul (corriente de red ig, 2A/div), verde (tensión bus DC VDC , 50V/div).
Escala de tiempos: a)100ms/div, b) 20ms/div
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Figura 3.11: Contenido armónico de la corriente demandada de la red por el conver-
tidor comparada con la norma EN 61000-3-2 Clase C.
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4.1. Conclusiones

En el presente trabajo se presenta un controlador de corrector de factor de po-
tencia bidireccional digital que prescinde del sensor de intensidad de entrada. En
su lugar, ésta es reconstruida digitalmente a partir de las muestras de tensión de
entrada y de salida del convertidor

La estimación de la intensidad, conlleva eliminar tanto el sensor como el ADC;
mientras que se añade una descripción del modelo de convertidor para la estimación
de la intensidad a partir de las muestras de tensión. En resumen, se está cambiando
un sensor y un ADC por una descripción de un modelo que se implementa en un
dispositivo digital.

Se han presentado la técnica de control no lineal utilizada y el algoritmo de
estimación o reconstrucción de la intensidad de entrada. En este caso, la imple-
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mentación digital se realiza en una FPGA utilizando System Generator. Se presenta
la descripción, el modelado y simulación del sistema utilizando las herramientas
MATLAB/Simulink y PLECS.

Se han presentado resultados experimentales en diferentes condiciones de trabajo.
Los resultados experimentales muestran el correcto funcionamiento de la estimación
de la intensidad de entrada, y un control correcto de corrección de factor de potencia.
Se consiguen valores de factor de potencia elevados, a pesar de no realizar medida
de la intensidad de entrada.

Los resultados obtenidos se comparan con los límites de armónicos de intensidad
que establece la norma EN-61000-3-2 para equipos de clase C (la más restrictiva).
En todos los casos, los armónicos de la intensidad son menores a esos límites y
por tanto se cumple la norma. El desarrollo de está técnica de control presenta su
principal ventaja cuando el corrector de factor de potencia alimenta a una segunda
etapa donde el convertidor está controlado también digitalmente. En ese caso, si
en el controlador digital se puede implementar un bloque que controla el corrector
de factor de potencia sin medida de intensidad, se están eliminando tanto el sensor
como el ADC por un dispositivo digital ya existente, donde se añade el algoritmo
de PFC. Ejemplos de cargas eléctricas o electrónicas de aplicación industrial que
utilicen circuitos digitales para el control de su alimentación pueden ser las fuentes
de alimentación para equipos de soldadura, los balastos que alimentan a lámparas
de descarga, fuentes de alimentación para equipos de electroerosión o mecanizado.

4.2. Resumen de Aportaciones

Se resumen a continuación las aportaciones innovadoras realizadas a lo largo del
trabajo aquí presentado:

Corrección de factor de potencia sin sensor de corriente de entrada aplicado
a topologías full-bridge con capacidad de obtener �ujo de potencia en ambas
direcciones AC/DC y DC/AC

Utilización de PLL para una detección más precisa del cruce por cero de la
tensión de red

Utilización de modulación unipolar en convertidores full-bridge sin sensor de
corriente y control NLC
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4.3. Líneas Futuras de Investigación

Tras el trabajo aquí presentado, se indican a continuación diferentes líneas fu-
turas de trabajo que se pueden llevar a cabo para la mejora del mismo, dando lugar
a una futura tesis:

Identi�cación y compensación de errores de estimación de forma dinámica.
Algunos de los errores ya han sido identi�cados: resistencia serie en disposi-
tivos semiconductores, bobinas, etc, no linealidades en bobinas, ADC, etc. Sin
embargo, dichos errores se han compensado satisfactoriamente en un punto
determinado de operación

Mejoras en el control relativo a la sincronización con red. Al tratarse de un
esquema bidireccional, el convertidor puede funcionar también como inversor.
Teniendo esto en cuenta y la estricta normativa en cuanto a sincronización
con red en sistemas que inyectan potencia, hacen necesario la dedicación de
un gran esfuerzo a la mejora de esta etapa.

Utilizar este control en otras topologías: se ha presentado el control sin medida
de intensidad para el convertidor elevador monofásico. Se espera que pequeñas
modi�caciones en el algoritmo de control NLC pueden hacer esta técnica apli-
cable a sistemas multifase como el recti�cador Vienna, puente trifásico, etc.

Mejoras en el algoritmo de control NLC de tal forma que el ciclo de trabajo
dependa del valor medio de la corriente en lugar del valor de pico de la misma

Aplicación de dicho esquema a normativas más restrictivas en lo que a armóni-
cos se re�ere, como es el caso de aviónica

Extender el concepto aquí propuesto a topologías bridgeless

4.4. Publicaciones relacionadas

Este trabajo �n de máster ha permitido publicar dos artículos de congreso. El
primero de ellos es un congreso internacional mientras que el segundo es un congreso
nacional.

F. Lopez, A. Pigazo, and F.J. Azcondo. Bidirectional current-sensorless high
power factor corrector. In Power Conversion and Intelligent Motion (PCIM)
Europe, 2015
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F. Lopez, A. Pigazo, and F.J. Azcondo. Input current sensorless bridgeless
pfc converter. In Seminario Anual de Automática, Electrónica Industrial e
Instrumentación 2015 (SAAEI15), 2015

Así mismo, se ha enviado un artículo a la revista IEEE Transactions on Industrial
Electronics, el cual se encuentra en revisión.

V.M. Lopez-Martin, F. Lopez, and F.J. Azcondo. Current Sensorless Low TH-
Di Front-End Stage in Aircraft Electric Power Systems. Industrial Electronics,
IEEE Transactions on, 2016
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