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RESUMEN

La electromovilidad se esta consolidando como una solucion clave para enfrentar los
desafios ambientales y energéticos a nivel mundial, impulsando una transicion hacia
un transporte mas sostenible. En este contexto, los cargadores de vehiculos eléctricos
desempefian un papel crucial, siendo el convertidor electronico responsable de la
interaccion entre la red eléctrica y la bateria. Tradicionalmente, se utilizan
convertidores de dos etapas, los cuales presentan diversas desventajas, como baja
eficiencia, un tamafio voluminoso, problemas de disipacion de calor y limitaciones en
la inyeccion de energia reactiva, tolerancia a desequilibrios y bidireccionalidad.

Esta tesis se centra en el desarrollo de una estrategia de modulacion y control para un
convertidor de una sola etapa de cuatro puentes activos resonante serie (QABRS), que
ofrece beneficios significativos en términos de menor volumen, mayor eficiencia y
durabilidad en comparacion con los convertidores de dos etapas. La modulacion
propuesta regula las tensiones de la red utilizando la relacion de trabajo (DR), mientras
que la tension de la bateria se ajusta mediante un desplazamiento de fase (PS)
combinado con DR. El DR en la bateria se usa exclusivamente en la inyeccion de
energia reactiva. Ademas, los dngulos DR en la red controlan la forma sinusoidal de
las corrientes de la red mediante controladores proporcionales integradores-resonantes
(PIR) conectados en cascada a un filtro de paso bajo de segundo orden y un
amortiguamiento activo. Los resultados experimentales de un prototipo de 1,5 kW
evidencian una alta eficiencia del 96,4 %, asi como una capacidad de transferencia de
potencia activa y reactiva bidireccional, con una THD del 1,1 %. Estos hallazgos
destacan que el convertidor QABRS de una sola etapa propuesto es una alternativa
ideal para los cargadores de vehiculos eléctricos bidireccionales (BEVC), subrayando
su potencial para mejorar el rendimiento y la sostenibilidad de los sistemas de carga
de vehiculos eléctricos.



ABSTRACT

Electromobility is emerging as a key solution to address global environmental and
energy challenges, driving a transition towards more sustainable transportation. In this
context, electric vehicle chargers play a crucial role, with the electronic converter
responsible for the interaction between the electrical grid and the battery.
Traditionally, two-stage converters have been used, which present several
disadvantages, such as low efficiency, bulkiness, heat dissipation issues, and
limitations in reactive power injection, tolerance to imbalances, and bidirectionality.
This thesis focuses on the development of a modulation and control strategy for a
single-stage four active bridge resonant series (QABRS) converter, which offers
significant benefits in terms of reduced size, higher efficiency, and durability
compared to two-stage converters. The proposed modulation regulates the grid
voltages using the duty ratio (DR), while the battery voltage is adjusted through a
phase shift (PS) combined with DR. The DR for the battery is used exclusively for
reactive power injection. Additionally, the DR angles in the grid control the sinusoidal
shape of the grid currents through proportional-integral-resonant (PIR) controllers
connected in cascade to a second-order low-pass filter and an active damping.
Experimental results from a 1.5 kW prototype demonstrate a high efficiency of 96.4%,
as well as bidirectional active and reactive power transfer capability, with a THD of
1.1%. These findings highlight that the proposed single-stage QABRS converter is an
ideal alternative for bidirectional electric vehicle chargers (BEVC), underscoring its
potential to enhance the performance and sustainability of electric vehicle charging
systems.
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INTRODUCCION

El sector del transporte es uno de los principales contribuyentes a las emisiones de
carbono, representando el 23% de las emisiones globales de carbono relacionadas con
la energia en 2019. Dentro de este sector, aproximadamente el 70% de las emisiones
provienen de vehiculos de carretera [1]. Por lo tanto, la transicion de las fuentes de
energia basadas en combustibles fosiles a sistemas de energia renovable (RES) y la
adopcion de vehiculos eléctricos (EV) libres de emisiones son esenciales para reducir

el calentamiento global.

En este contexto, la implementacion de sistemas de almacenamiento de energia (ESS)
desempeiia un papel fundamental, para aumentar el rendimiento y la fiabilidad de las
RES [2], debido a su naturaleza intermitente. Al comparar las baterias utilizadas en los
vehiculos eléctricos con las baterias utilizadas en los ESS en la actualidad, se puede
notar la importancia de utilizar vehiculos eléctricos como ESS en diferentes aspectos:
en términos de escalabilidad, costo y movilidad. Por lo tanto, los vehiculos eléctricos
pueden actuar como ESS eficientes para almacenar energia de fuentes renovables y

luego liberarla cuando sea necesario.

El proceso de almacenar y liberar energia se conoce como transferencia de energia
bidireccional y es un aspecto principal de la carga de los vehiculos eléctricos en la
actualidad. En este contexto, los convertidores de potencia emergen como elementos
fundamentales, desempeniando un papel critico en la transferencia de flujo de potencia.
Estos son esenciales para facilitar la bidireccional de energia en un amplio espectro de

escenarios, que abarcan desde la recarga de vehiculos eléctricos desde la red eléctrica



(G2V) hasta la inyeccion de energia a la red desde los vehiculos (V2G), la
alimentacion de edificios (V2B), la energizacion de hogares (V2H), la carga de
dispositivos (V2L) e incluso la interaccion entre vehiculos (V2V) [3]. Todos estos
modos de funcionamiento se engloban bajo el término general de "vehiculo a cualquier
cosa" (V2X) [4-10], subrayando la versatilidad y la importancia critica de los
convertidores de potencia en la habilitacion de estas aplicaciones esenciales para un

futuro mas sostenible y eficiente.

En una revision exhaustiva de la literatura en el contexto de estas aplicaciones, se
evidencia la existencia de dos enfoques principales en cuanto a la conversion de
energia en cargadores rapidos de EV: los convertidores de dos etapas y los
convertidores de una sola etapa [11-21]. Los convertidores de dos etapas representan
el enfoque mas tradicional por su facil control e implementacion, y es comunmente
empleado en equipos industriales, que han sido ampliamente desarrollados durante
muchos afios. Esta estrategia implica la utilizacion de convertidores DC/DC de dos
puertos junto con un inversor de fuente de tension (VSI) trifasico. No obstante, debido
al incremento en el nimero de etapas de conversion de energia involucradas, estos

sistemas tienden a presentar niveles inferiores de eficiencia y costos mas elevados.

En contraste, el enfoque de un convertidor de una sola etapa de conversion aborda y
mejora las limitaciones mencionadas anteriormente. Este enfoque logra reducir las
pérdidas durante la conversion de energia y requiere menos componentes de energia
en comparacion con los convertidores estandar de dos puertos. Como resultado, se
observa una disminucidn en los costos, la masa y el volumen total del convertidor. No
obstante, su implementacion en la industria plantea desafios significativos que deben

superarse en los préximos anos.

En resumen, la eleccion entre convertidores de dos etapas y convertidores de una sola
etapa en aplicaciones de electromovilidad conlleva consideraciones importantes, y la
tendencia hacia convertidores de una sola etapa busca abordar de manera efectiva las
limitaciones de eficiencia y costo asociadas con los enfoques de dos etapas. Sin
embargo, se reconoce que la implementacion exitosa de esta tecnologia en la industria

representa un desafio que requerird atencion en el futuro cercano.



CAPITULO 1

ANTECEDENTES

En este capitulo, se describe la problematica, la justificacion, el proposito de
investigacion, la propuesta de solucion, los objetivos y la metodologia abordados por
el trabajo de tesis. Finalmente, se muestra la revision del estado de arte encontrado en

la literatura asociado al tema de la tesis.

1.1 Problemética

La mayoria de los cargadores convencionales en la industria emplean
convertidores de dos etapas de conversion, como se ilustra en la figura. 1.1, y esto se
debe en gran parte a la extensa literatura disponible para estos convertidores. Sin

embargo, este enfoque presenta una serie de desafios que merecen ser abordados

[18][19]:

e Baja eficiencia debida a la conmutacion dura en el VSI trifésico y la presencia

de dos etapas de conversion.

e Exceso de componentes, lo que se traduce en costos elevados. El uso de dos
etapas de conversion requiere una cantidad considerable de componentes, un
total de 14 MOSFETs (interruptores de potencia), lo que incrementa

significativamente los costos.

e Problemas de disipacion de calor y tamafio en los elementos magnéticos

(transformador e inductor de alta frecuencia, punteado en rojo en la figura. 1.1)



debido a que el convertidor DC/DC en la primera etapa debe manejar toda la
potencia, entonces es necesario sobredimensionarlo para evitar el

sobrecalentamiento, que implica aumento de tamafio de estos.
e Falta de tolerancia a fallos por desequilibrio sin control previo.

e Necesidad de un control adicional para la inyeccion de energia reactiva, que es

necesario en la mejora de la calidad de energia de la red eléctrica.

e Alta tension en el BUS DC, que se usa para generar la tension de la red trifasica

y necesidad de un capacitor de acople.

e No se aprovecha la bidireccionalidad del convertidor, dado que se limita

unicamente a la carga de la bateria del EV, desaprovechando otras posibles

aplicaciones.
EV capacitor acople
VSI
Bateria —— . \ Red eléctrica
=m | i L~ Y, R
V H = J i l_‘: E J = J v M, S
OT !L___________:____: LYY N oYYV _o T
: |
puente < > L L

completo DABRS DC — DC
N

Figura 1.1 : Convertidor tipico de dos etapas de conversion, que consta de un
convertidor doble puente activo resonante serie (DABRS) DC/DC y un VSI trifasico,
en cargadores para vehiculos eléctricos.



1.2 Justificacion

La electréonica de potencia y la electromovilidad son campos en constante
crecimiento y evolucion, impulsados por la necesidad de encontrar soluciones
energéticamente eficientes y sostenibles. En este contexto, el desarrollo de cargadores
de vehiculos eléctricos mas eficientes que los convencionales, capaces de ofrecer
multiples aplicaciones V2X, se ha convertido en un desafio contemporaneo de gran
relevancia para la industria. Esto no solo promueve y acelera la adopcion masiva de
vehiculos eléctricos en todo el mundo, sino que también tiene un impacto altamente

positivo en la preservacion del medio ambiente.

En el ambito comercial, la creacion de cargadores de vehiculos eléctricos altamente
eficientes y versatiles no solo beneficia a los consumidores, sino que también respalda
la infraestructura de carga de vehiculos eléctricos y promueve la interconexion con
sistemas V2X. Esto proporciona un valor agregado, permitiendo que los vehiculos
eléctricos no solo carguen energia, sino también proporcionen energia a la red eléctrica
0 a otros dispositivos. Esto contribuye a una gestion mas eficiente de la energia y una

mayor resiliencia en el suministro eléctrico.

En el ambito de la investigacion, existe una justificacion sélida para abordar el tema de
esta tesis, que consiste en el desarrollo de la estrategia de modulacién y control de un
convertidor de una sola etapa de conversion, especificamente en esta topologia de
cuatro puentes activos resonante serie (QABRS), debido a la poca literatura existente,
aportar nuevos conocimientos en este campo, no solo ampliara la comprension de las
tecnologias de conversion de energia, sino que también conduce a avances
significativos en la eficiencia y la confiabilidad de los sistemas de carga de vehiculos
eléctricos. Este trabajo de tesis contribuye significativamente a la adopcion y avance de
la tecnologia en cargadores de vehiculos eléctricos con aplicaciones V2X, que es la

tendencia.



1.3 Proposito de la investigacion
El aporte de este trabajo se detalla y describe en las secciones siguientes:

1.3.1 Concepcion de la estrategia de modulacion para el convertidor de una
sola etapa de conversion QABRS AC-DC con offset

La estructura presentada en la Figura 1.2, resuelve algunos de los problemas

mencionados anteriormente, debido a presentar:

Alta eficiencia, dado que presenta conmutacion suave (debido a la conmutacion

en voltaje cero, ZVS), y al ser de una sola etapa de conversion.

e Reducciéon de componentes por usar conmutadores unipolares, que resulta en un

costo bajo.

e Disipacion de calor homogénea y reduccién del tamafio de los elementos
magnéticos (transformador e inductor de alta frecuencia), que se logra mediante

el uso de un trasformador por fase.
e Capacidad para inyeccion de energia reactiva, de manera natural y sencilla.
e Bidireccionalidad, para su en aplicaciones V2X.

La topologia de la Figura 1.2, ha sido presentada en [21], con una estrategia de
modulacién compleja, que se explicara en una seccion futura. Este trabajo de tesis tiene
como primer aporte proponer una estrategia de modulacion mas sencilla para esta
topologia, con bajo coste de calculo computacional, con capacidad de inyeccion de

energia reactiva, un aspecto que ain no se ha desarrollado en la literatura.

1.3.2 Concepcion de la estrategia de control del convertidor de una sola etapa
de conversion QABRS AC-DC con offset

Un segundo aporte de este trabajo de tesis radica en la concepcion de la estrategia
de control, basada en un enfoque de control clasico, poco usual, se propone un control
proporcional integral (PI) en paralelo a un control resonante (R) en la frecuencia de la
red. Esta combinacidn, en cascada a un filtro pasa bajo de segundo orden y con una
resistencia de amortiguamiento virtual (damping virtual, que elimina la resistencia
fisica en serie al capacitor de entrada por fase), mejorando la eficiencia y la calidad de

la red.



Un tercer aporte consiste en la validacion experimental de la estrategia de
modulacion y control en el convertidor de una sola etapa de conversion QABRS AC-
DC trifasico. Este proceso aborda con éxito las limitaciones existentes. Al concluir
este trabajo de tesis, se espera obtener un convertidor eficiente y asequible para
cargadores de vehiculos eléctricos, lo que significaria una mejora considerable en la

infraestructura de carga existente.
1.4 Propuesta de solucion

La solucion propuesta consiste en un convertidor QABRS de una sola etapa de
conversion. En este disefo, tres de los puentes estan conectados en serie al lado de la
red trifasica mas un offset (lado AC), mientras que el cuarto puente activo se conecta
a la bateria del vehiculo eléctrico (lado DC), todos operando en alta frecuencia
conectados con el tanque resonante como se muestra en la Figura 1.2. En esta
representacion, se aprecia que los conmutadores utilizados son unipolares, lo que
significa que funcionan en un solo semiplano (sea positivo o negativo). En
consecuencia, se reduce la cantidad de conmutadores necesarios, que resulta en un
convertidor mas eficiente y econdémico en comparacion con aquellos que utilizan
conmutadores bipolares o rectificadores sincronos en cada puente conectado a la red
trifasica [20][21]. Un reto es como conseguir la tension de offset necesaria para
mantener la tension de la red en un nivel positivo durante la operacion. Esto se logra
mediante la adicion de un capacitor en serie al neutro, en donde se controla la tension
del capacitor (v,pF), €n un valor por encima a la tension maxima de la red (vy), en
consecuencia es posible una conexion directa con los conmutadores unipolares para
modular en alta frecuencia, por lo tanto se reduce el nimero de conmutadores a 16
MOSFETs prescindiendo el uso de conmutadores bipolares o rectificadores sincronos
de baja frecuencia, que presentan menor eficiencia, y en el caso de los rectificadores
sincronos se tiene puntos de discontinuidad al inyectar energia reactiva, que dificulta

su implementacion [20].

La solucion propuesta evita la aparicion de puntos de discontinuidad al inyectar
energia reactiva de forma bidireccional, segin sea requerido tanto por el vehiculo
como por la red eléctrica. En consecuencia, se obtiene una soluciéon novedosa de un
convertidor de una sola etapa, con una estrategia de control y modulacién particular,

bidireccional y aislado, altamente eficiente, compacto y asequible, con un gran valor



agregado, que son la capacidad de mejorar la calidad de energia e inyectar energia
reactiva, con baja distorsién armoénica y tolerancia a fallas por desequilibrio de la red,

para aplicaciones de cargadores rapidos de vehiculos eléctricos.

vy ¢
DVS«SM‘_f _ BV
_S“SW Jﬁj‘ TI :
' Bateria
%o puente
completo
C FF== < >
o Vorp QABRS

Figura 1.2 : Convertidor trifasico de una etapa de conversion con OFFSET que
consta Unicamente de un QABRS, con un tnico desfasaje.
La estrategia de modulacion propuesta consiste en aplicar 4 relaciones de trabajo o en
ingles duty ratio (DR), 3 variantes en el tiempo («,, ap, a.) para la eliminar la no
linealidad de la red, que serd descrito en un posterior capitulo del trabajo de tesis, y un
DR constante (a,), para la inyeccion de energia reactiva. Esta estrategia también
incorpora un unico desfasaje ¢, que controla el flujo de potencia entre la red trifasica
y la bateria del vehiculo eléctrico de manera sencilla y eficiente, con baja distorsion

armonica.



1.5 Objetivos de estudio

En este apartado se brindan el objetivo principal y objetivos especificos de la

presente tesis.

151

1.5.2

Objetivo General

Disefiar un convertidor bidireccional y aislado AC/DC trifasico de una sola
etapa de conversion tipo DABRS para aplicaciones de electromovilidad
(QABRS), con un enfoque especifico en V2X, accesible y con una eficiencia

superior al 90%.
Objetivos Especificos

Disefiar y ensamblar un prototipo de un convertidor QABRS AC/DC trifésico
de una sola etapa de conversion.

Desarrollar la estrategia de modulacion propuesta para el convertidor QABRS
AC/DC trifasico de una sola etapa de conversion, donde se garantice una
corriente minima de alta frecuencia.

Validar experimentalmente la estrategia de modulacion propuesta en el
convertidor QABRS AC/DC trifasico de una sola etapa de conversion.
Desarrollar la estrategia de control propuesta para el convertidor QABRS
AC/DC trifasico de una sola etapa de conversion.

Validar experimentalmente la estrategia de control propuesta en el convertidor

QABRS AC/DC trifasico de una sola etapa de conversion.
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1.6 Metodologia

El presente trabajo de tesis se divide en 3 etapas, la primera consiste en el disefio
y ensamblaje del hardware del prototipo del convertidor (DH), la segunda, en el
desarrollo de la estrategia de modulacion en lazo abierto en el convertidor (DEMOL),
y finalmente la tercera, en el desarrollo de la estrategia de control. Esta contiene el
desarrollo de la estrategia de control de corriente y tension (DECCL), que seran
validadas experimentales para condiciones de equilibrio y desequilibrio durante 10-12

meses consecutivos, al mismo tiempo que la redaccion.

En el desarrollo del hardware, se realizara la eleccion de componentes y disefio de
elementos magnéticos, ademds de su montaje y ensamble en tarjetas impresas (o
tipicamente llamadas PCBs). Una vez completado el desarrollo del hardware, se inicia
con el desarrollo de la estrategia de modulacion en lazo abierto, que consiste en validar
el disefo del convertidor y su correcto funcionamiento previa simulacién en PSIM?!
(programa de computadora para la simulacion de electronica de potencia). Un primer
indicador sera tener la validacion del convertidor funcionando tanto para la inyeccion
de energia activa y reactiva en lazo abierto, con una eficiencia superior al 90%, acorde

con [20][21].

Tras concluir el desarrollo de la estrategia de modulacion, se desarrollara la estrategia
control, que implica tener el convertidor en lazo cerrado acorde a la simulacion en
PSIM. Un segundo indicador, seré validar el convertidor funcionando en lazo cerrado,
con una eficiencia superior al 90%, bajo pruebas de desequilibrio y cambios bruscos

de potencia.

Las pruebas experimentales, se desarrollardn en el laboratorio de electronica de
potencia GrEPO CER-UNI, donde se cuenta con una fuente bidireccional de 5 kW y
fuente trifasica de 3 kW. Los programas de computadora utilizados son esencialmente
PSIM, para la simulacién de la electronica de potencia, Altium Designer?, para el
desarrollo de tarjetas electronicas, Matlab® para el calculo computacional de
parametros y Quartus*, para la descripcion de hardware del controlador en el FPGA
Del0 nano®.

!https://powersimtech.com/

2 https://www.altium.com/es/altium-designer

3 https://la.mathworks.com/

4 https://www.intel.la/
3 https://www.terasic.com.tw/
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1.7 Estado del arte

En esta seccion, tras una exhaustiva revision de la literatura, se aborda en primer
lugar, una comparacion detallada entre los convertidores de dos etapas y una sola etapa
de conversion. Posteriormente, se explora las ventajas y limitaciones de los
convertidores reportados en la literatura mas utilizados en aplicaciones de
electromovilidad hasta la fecha, que representan el panorama global de las
investigaciones. Finalmente, se presenta los articulos mas relevantes relacionados con
el tema del trabajo de tesis, ofreciendo una vision completa del estado actual de la

investigacion en este campo en constante evolucion [18]- [21].

En [18], se compara dos enfoques diferentes para la conversion de energia AC/DC en
aplicaciones de cargadores de baterias para vehiculos eléctricos: el enfoque
convencional de dos etapas y el enfoque de convertidor matricial de una etapa. El
estudio se centra en la comparacion de tamafio, eficiencia y aplicabilidad de ambas

estructuras.

Las estructuras de una etapa ofrecen ventajas en términos de eficiencia y densidad de
potencia, pero también presentan desafios en términos de pérdidas de conduccion y
complejidad de control. Por otro lado, las estructuras de dos etapas tienen pérdidas de
conmutacion mas altas, pero ofrecen un control mas simple y la capacidad de manejar

redes desequilibradas de manera mas efectiva.

En conclusion, el articulo concluye que el enfoque de convertidor de matriz de una
etapa tiene el potencial de lograr una mayor eficiencia y densidad de potencia en

comparacion con el enfoque convencional de dos etapas.

Por otro lado, en [19] se ofrece una exhaustiva revision de los diversos convertidores
puente multiactivo MAB utilizados en aplicaciones de energias renovables (RES) y
cargadores de vehiculos eléctricos. El autor lleva a cabo una minuciosa comparacion
de los distintos enfoques propuestos por varios investigadores en la literatura durante

la ultima década.

La importancia de este articulo en el contexto del estado del arte presentado en esta
seccion radica en las tablas que presenta. Estas tablas muestran una comparacion

detallada en términos de la cantidad de elementos conmutables en cada topologia
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propuesta, la complejidad del control, la presencia de elementos magnéticos en el

circuito resonante y filtros, asi como las frecuencias de operacion.

En conclusion, se evidencia la necesidad de intensificar la investigacion en
convertidores MAB, especificamente QAB para abordar los desafios y limitaciones
existentes. En consecuencia, el convertidor propuesto es tentativo tanto al nivel de

investigacion y la industria.

Un primer antecedente relacionado directamente al convertidor propuesto ha sido
publicado en [20]. Este trabajo aborda la solucion de un QABRS con rectificadores
sincronos de baja frecuencia, que se muestra en la Figura 1.3 para inyeccion de energia
activa y reactiva en aplicaciones de cargadores de vehiculos eléctricos, donde se
minimiza la corriente alta frecuencia con la estrategia de control y modulacion
propuesta por los autores. Este convertidor se compone de tres transformadores de alta
frecuencia, cada uno dimensionado a un tercio de la potencia nominal por tanto no se

sobrecarga un solo transformador como en un convertidor de dos etapas de conversion.

vy |vg |
AN /AVAN

L J$ T LVO

Bateria

i

gk 3

I I
T
= et
T

LF — SR

A
y

QABRS

Figura 1.3: Convertidor trifasico de una etapa de conversion sin OFFSET, que consta
de un QABRS en cascada a un LF-SR.



13

La estructura presentada aborda con éxito las siguientes limitaciones:

e Gestion eficiente de la disipacion de calor y reduccion del tamafo de los
elementos magnéticos. Esto se obtiene al dividir en 3 transformadores de alta

frecuencia disefiados a la tercera parte de la potencia nominal.

e Aumento de la eficiencia. Al reducir de dos etapas a una sola etapa de

conversion, y ademas presentar conmutacion suave.

e Tolerancia a fallas por desequilibrio en la red trifasica. Se aborda cada linea de
la red trifasica de manera independiente, permite que el sistema tolere las fallas
por desequilibrio sin comprometer la integridad del sistema. Esta caracteristica

es esencial para garantizar un funcionamiento confiable y seguro.

e Un inductor de filtro conectado a la red mas pequefio en comparaciéon a un

convertidor de dos etapas.

e La bidireccionalidad del convertidor se aprovecha, ademés de inyectar energia
reactiva a la red trifdsica para mejorar la calidad de energia, y garantizar la

minima corriente de alta frecuencia.

e El capacitor de acople no es necesario.

La estrategia de modulacion propuesta exige un alto nivel de precision y un
sincronismo perfecto para evitar la generacion de desequilibrios en el sistema. Esta
precision es crucial para garantizar un funcionamiento eficiente y confiable. Ademas,
debido al uso de rectificadores sincronos de baja frecuencia, se presenta puntos de
discontinuidad en la corriente al inyectar energia reactiva. Esta caracteristica plantea
un desafio significativo en la implementacion del sistema, ya que puede dar lugar a

problemas de calidad de energia y requerira estrategias adicionales para su mitigacion.

Es esencial abordar estos desafios con cuidado y considerar soluciones que permitan
una modulacion precisa y un control eficiente de la energia reactiva, sin comprometer
la estabilidad y la calidad del sistema. El perfeccionamiento de la estrategia de
modulacion y la superacion de los desafios relacionados con la inyeccion de energia
reactiva son aspectos criticos para lograr un sistema de conversion de energia eficiente

y confiable en aplicaciones de cargadores de vehiculos eléctricos.
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Un segundo antecedente ha sido publicado en [21]. Este trabajo aborda una solucion
similar a la solucion propuesta, en un convertidor QAB con solo inductores que se
muestra en la Figura 1.4, donde la corriente de alta frecuencia es mayor, por los
armonicos presentes en alta frecuencia, con una modulacion diferente que consiste en
usar 4 desfasajes @1, @2, @3 Y @y, en donde solo el autor analiza inyeccion de energia
activa. El convertidor proporciona aislamiento y flujo de potencia bidireccional, y
utiliza interruptores de voltaje unipolares para mejorar la eficiencia. Se propone un
esquema de modulacidon optimizado y se discuten consideraciones para el disefio y
seleccion de componentes. Los resultados experimentales muestran un funcionamiento
estable, con un factor de potencia cercana a la unidad y baja distorsién armonica que

resulta atractivo.

m—————

L@j
Eiid

i
&
[

®o

v

QAB

Figura 1.4: Convertidor trifasico QAB de una etapa de conversiéon con OFFSET con
4 desfasajes.
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Es importante destacar que la estrategia de modulacién propuesta por el autor tiene
ciertas limitaciones, ya que solo es aplicable en la inyeccién de energia activa. Esto
representa una restriccion que requiere soluciones adicionales para abordar situaciones
que involucran la inyeccion de energia reactiva. Esta limitacion es un desafio que debe

ser superado en investigaciones futuras.

Asimismo, es relevante sefialar que el estudio no aborda la consideracion del
desequilibrio en el sistema, lo que puede ser una limitacion en aplicaciones del mundo
real. Ademads, no se incorporan filtros de entrada y salida para mitigar las corrientes de
alta frecuencia generadas por la modulacion de alta frecuencia. Esto podria afectar la

calidad de la energia y la interoperabilidad con otros sistemas eléctricos.

En resumen, estos articulos encontrados proporcionan una sélida base para la solucion
propuesta por este trabajo de tesis, pero también sefialan las limitaciones que
representan desafios de investigacion adicionales. Estos retos incluyen la gestion de la
inyeccion de energia reactiva, la consideracion del desequilibrio, la implementacion
de filtros para reducir las corrientes de alta frecuencia y aspectos como el control de

corriente, el control de armoénicos y la implementacion de damping virtual.
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CAPITULO 2

FUNDAMENTO TEORICO

En este capitulo, se brinda los conceptos fundamentales para el desarrollo del presente
trabajo de tesis, como son el convertidor DABRS DC/DC, circuitos resonantes, filtros
de segundo orden, convertidor DABRS AC/DC monofasico de una sola etapa de
conversion, y el convertidor QAB AC/DC trifasico [19]-[27].

2.1 Convertidor DABRS DC/DC

El convertidor DABRS DC/DC este compuesto por dos puentes activos que estan

unidos entre si por un tanque resonante como se muestra en la Figura 2.1.

Puente completo activo

SAE[} i e i SdEi}
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v

Figura 2.1 : Convertidor DABRS DC/DC.
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En la Figura 2.1, cada puente completo activo (AB), tiene sus respectivas sefiales de

comando, s; y s, son definidas en la expresion (2.1) para la tension de entrada V;.

(51 =s9m (cos (w0~ %))

(2.1)
Sy = sgn cos(w t+ﬁ)
2 g S 2
Y para la tension de salida V,, s; y s, son definidas en la expresion (2.2).
S3 = sgn <cos (wst -5 ))
(2.2)

Ls4 = sgn (cos (a)st + % — ))

Donde wy, es la frecuencia de resonancia, @; y @,, son las razones de trabajo del puente

completo de entrada y salida respectivamente, y la funcion sgn es definida como:

_ (1 cuando x = 0 (2.3)
sgn(x) = {O, cuando x < 0

Las tensiones moduladas v, y vopr de entrada y salida, respectivamente, son

obtenidas por la modulacion, y el circuito equivalente en la frecuencia fundamental
del convertidor DABRS DC/DC son presentadas en la Figura 2.2. El subindice 1, en

las tensiones moduladas denota la componente fundamental.

4 4 a,
Ving, = EVisen Sen(wst) Vonf, = —V,sen ( > ) sen(wst — @)
vlhf ]<_) thf R

Figura 2.2 : Tensiones moduladas y circuito equivalente del convertidor
DABRS DC/DC.

En la Figura 2.2, se calcula la corriente promedio de salida mediante la ecuacion (2.4).

21

, 1 .
bo =7~ i (ni;, x m,)dwgt (2.4)

n : indice de transformacion.

m, : modulacién por unidad (p.u.) del puente completo de salida.

i; : corriente de alta frecuencia en el tanque resonante.
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Al resolver la ecuacion (2.4), se obtiene la expresion para la corriente de salida i,,

representada en la expresion (2.5).

i, = KV;sen (%) sen (%) sen(¢) (2.5)
Donde:
k= — g s 2.6)
n2z (F ) Cr Wr

w, : frecuencia de resonancia del tanque resonante.
L, : inductancia del tanque resonante.
C, : capacitancia del tanque resonante.

K : ganancia intrinseca del convertidor, que depende del disefio.

En la (2.5), la corriente de salida depende de 3 variables de control, las razones de
trabajo (o en ingles duty ratio, DR) «;, «,, y el desfasaje (o en ingles phase-shift, PS)
entre los puertos ¢. Dependiendo de algunas aplicaciones, los DR son constantes o
variables en el tiempo. En consecuencia, si son constantes, la corriente de salida solo

dependera del desfasaje.

2.2 Circuitos resonantes

Los circuitos resonantes se componen por una resistencia, una bobina y un
condensador que se polarizan de corriente alterna para funcionar. Existen diferentes
configuraciones, se hace un breve analisis en el circuito resonante serie que se muestra

en la Figura 2.3.
L C

—r—
@ [z

Figura 2.3 : Circuito resonante tipo serie.

Las impedancias asociadas al inductor X; y capacitor X, en el circuito resonante tipo

serie que se muestra en la Figura 2.3, son expresadas en las siguientes ecuaciones:
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Xc(w) = —j/wsC (2.7)
X, (@) = josL (2.8)

ws : frecuencia de trabajo o conmutacion del circuito resonante serie.
L : inductancia del circuito resonante serie.

C : capacitancia del circuito resonante serie.

Y, ademas, la frecuencia de resonancia w, se expresa como:

W, = —— (2.9)

El factor de calidad Q, es un parametro que permite medir la relacion entre la energia
reactiva que almacena y la energia que disipa durante un ciclo completo de la sefial, se

expresa en la siguiente ecuacion:

Z
=_. 7 = |= 2.10
Q R’ ( )

En la Figura 2.4, se muestra la magnitud Z;, que es la impedancia equivalente del
circuito resonante en funcion de la frecuencia y el factor de calidad @, manteniendo R
constante. Se observa que Zg, es una resistencia pura igual a R cuando wg = w, y es
muy sensible a la desviacion de frecuencia de w, con valores mayores de @, es decir

un filtro pasabanda muy selectivo

R

— Wy

Figura 2.4 : Caracteristicas en frecuencia de un circuito resonante serie —
magnitud.

La Figura 2.5 muestra el angulo de fase de la corriente 8 = ( 8; — 8,,) como funciéon
de la frecuencia, donde 6; es la fase de la corriente y 8,, es la fase del voltaje. Entonces,

cuando la corriente fluye a frecuencias inferiores a w, (ws < w,), la impedancia del
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condensador predomina sobre la impedancia del inductor. Y con frecuencias
superiores a w, (ws > w,), laimpedancia del inductor predomina sobre la impedancia
del capacitor y el voltaje se retrasa respecto a la corriente, y el dngulo de fase a la

corriente 6 se aproxima a —90°.

6=06-29,
\ |
90° |

00

—90° |

Figura 2.5 : Caracteristicas en frecuencia de un circuito resonante serie — fase.

Los circuitos resonantes tipo serie presentan grandes beneficios al ser conectados a un
puente completo de potencia, reduce las pérdidas por conmutacion mediante
mecanismos conocidos como ZCS (conmutacién por corriente cero) y ZVS
(conmutacién por tensidon cero), por lo que son considerados convertidores de
conmutacion suave. Esto permite elevar la frecuencia de conmutacion dependiendo
también de la tecnologia a usarse en el MOSFET, sea de silicio (Si), silicio carbono
(SiC) o nitruro de Galio (GaN).

Esta explicacion, permite entender por qué en el tanque equivalente mostrado en la
Figura 2.2 se considera solo la frecuencia fundamental (en consecuencia, el factor de
calidad Q debe ser grande, mayor a 2.5) y para presentar conmutacion suave, la
corriente del tanque debe ser ligeramente inductiva, es decir wg > w, (en

consecuencia, F = 1.1).

2.3 Filtros de segundo orden

Los filtros de segundo orden bésicamente estan conformados por un inductor y
capacitor. En los convertidos electronicos, como el mostrado en la Figura 2.1, sirven
para filtrar la corriente en reversa de alta frecuencia dirigida a la fuente de

alimentacion, que se muestra en la Figura 2.6.
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v ¢

Figura 2.6 : Filtro de segundo orden LC.

R4

La rama en paralelo del capacitor filtra la alta frecuencia proveniente del puente
completo, en ese sentido se protege la fuente de alimentacion. En la Figura 2.6, note
la resistencia R, conocida como resistencia de amortiguamiento o dumping en inglés,
se utiliza para reducir la excesiva ganancia en la frecuencia de resonancia, que
perjudica la dinamica de la corriente en el puerto, sea en continua o baja frecuencia
[13]. Sin embargo, su adicion implica perdidas al convertidor, entonces prescindir su

uso es primordial si se busca obtener una alta eficiencia en los convertidores.

2.4 Convertidor DABRS AC/DC monofésico de una sola etapa de conversion

El convertidor DABRS AC/DC monofasico de una sola etapa de conversion puede
ser con rectificador sincrono unido a un convertidor DABRS DC/DC como se muestra

en la Figura 2.7.

K ™\ DABRS DC/DC

[ A

W® T B JEi} J' J B J%} T

Rectificador sincrono

Figura 2.7 : Convertidor DABRS AC/DC monofasico con rectificador sincrono.

La funcion del rectificador sincrono es rectificar la fuente AC de la entrada definida
por la ecuacion (2.11), donde V,, es la tension maxima y w, es la frecuencia de la red
eléctrica.

vy, = Vmsen(wg t) (2.11)
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Entonces |vg , es la entrada de tension para el convertidor DABRS DC/DC explicado

anteriormente, que varia en el tiempo, por lo tanto, el DR conectado al lado AC, es

variante en el tiempo definida en la expresion (2.12).

— = wyt (2.12)

Entonces, reemplazando la ecuacion (2.12) en (2.5), se obtiene:

i, = KV,sen (ﬁ) sen(@) <1 _ cosz(Za)gt)> (2.13)

2

En la ecuacion (2.13), note una componente al doble de la frecuencia de red, que es la
ondulacion de baja frecuencia, un problema muy conocido en los convertidores
monofésicos, una manera facil y rapida de compensar su presencia es adicionar un
gran capacitor electrolitico en paralelo al capacitor del filtro de salida de la tensién DC

(se muestra en color azul en la Figura 2.7), entonces se obtiene:

v a
i, = KTmsen (70) sen(p) (2.14)

En conclusion, cuando se use un rectificador sincrono la tension equivalente se reduce
a la mitad con un DR de 50%, si a,, es constante, la corriente es controlada solo por el

desfasaje ¢.

Ademés, el convertidor DABRS AC/DC monofésico de una sola etapa de conversion
puede ser un cicloconvertidor en serie a un tanque resonante conectado a un puente

completo como se muestra en la Figura 2.8.
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Figura 2.8 : Convertidor DABRS AC/DC monofésico con cicloconvertidor.
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A diferencia del caso anterior, donde se usa conmutadores unipolares, al trabajar con
conmutadores bipolares, no es necesario usar un rectificador sincrono previamente,

ahora es posible modular en alta frecuencia la red monofasica.

La estrategia de modulacion es similar al caso anterior, excepto que el DR en el puerto
de la bateria es usado, para compensar las variaciones de la red monoféasica expresada

en la ecuacion (2.15).

=2 = w,t (2.15)

Entonces al reemplazar la ecuacion (2.15) en (2.5), se obtiene:

1- cos(ngt)>

(2.16)

a.
i, = KV,sen (?l) sen(p) < >

Similar al caso anterior, el capacitor electrolitico compensa la ondulacion en baja

frecuencia, entonces se tiene:

|4 a;
i, = KTmsen (71) sen(p) (2.17)

En conclusion, sea cualquier caso la estrategia de modulacion, la tension equivalente

se reduce a la mitad, por medio del DR en el lado AC o DC.

2.5 Convertidor QAB AC/DC trifasico

Un convertidor QAB son cuatro puentes activos conectados entre si en alguna
configuracion posible, para el caso de un QAB AC/DC trifasico 3 estan unidos a la red

trifasica con offset y uno a la tension DC, como es mostrada en la Figura 2.9.

En la Figura 2.9, note que cada puente completo activo tiene sus respectivas sefiales

de comando, que son definidas en la expresion (2.18) para la tension de entrada v,,.

S; = Ssgn (cos (wst - % - (pa)>

(2.18)
aa
S, = sgn (cos (wst + 5 <pa)>

En la (2.22) para la tension de entrada v,,.
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a

S3 =sgn <cos (a)st — 717 — <pb)>
a
2

(2.19)
S, = Sgn (cos (wst +2— (pb)>
En la (2.23) para la tension de entrada v,.
( ac
S3 = sgn <cos (wst -5 <pc)>
(2.20)
Sy = Sgn cos(a) t+&— )
4 =59 s ) Pc
Y finalmente en la (2.24) para la tension de salida V.
a
(53 = sgn (cos (a)st - 70 - (po)>
(2.21)

S, = sgn <cos (wst + % - <p0)>

QAB AC/DC trifasico
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Figura 2.9 : Convertidor QAB AC/DC triféasico con solo inductor.

Entonces, el circuito equivalente en la frecuencia fundamental del convertidor QAB

AC/DC con inductor son presentadas en la Figura 2.10, para un analisis simple.
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Figura 2.10 : Circuito equivalente del convertidor QAB AC/DC con inductor.

Si se usa la ecuacion (2.4) en cada puerto de la red trifasica (ver ANEXO A), se

obtiene:
(. _ -n(vabsen((pa - (pb) + vcxcsen(<pa - (pc))-
lg = Kan
L _Voxosen((pa - ‘po) .
{ ib — Kbe n(vaxasen((pb - ‘pa) + vcxcsen(<pb - (pc)) (2'22)
I ~Voxosen(py — ¢,) :
. n(vaxasen((pc - ‘pa) + vabsen(q)c - q)b))
le = KLxc
\ —Voxosen(@. — ¢,)
Donde:
8n a, a ac @
K, = nZwSL'xa = sen (7),xb = sen (é’),xc = sen (7),9% = sen (7) (2.23)

K; : ganancia intrinseca del convertidor QAB, que depende del disefio.

Ademas, se conoce que las corrientes trifasicas balanceadas son:

iy, = Ip,sen(wgt)

) 21
ip = I,sen (a)st - ?)
21

i. = ILysen (wst + ?>

(2.24)

Al compararse, las expresiones (2.24) con (2.22), el analisis resulta ser altamente no
lineal donde las corrientes dependen de x,, X3, X¢, Vg, Vi Ver Pas> Pb> Per X0s Vo ¥ Po
por ende la modulacion es altamente compleja. Por lo tanto, una estrategia de
modulacion mas sencilla es vital para reducir el costo computacional y hacer el
convertidor QAB AC/DC trifasico competitivo con respecto a estructuras clésicas, una
solucion de una modulacion sencilla serd propuesta en este trabajo de tesis en el

siguiente capitulo.
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CAPITULO 3

CONVERTIDOR DE UNA SOLA ETAPA DE CONVERSION QABRS AC-DC
CON OFFSET EN LAZO ABIERTO

En este capitulo, se analiza un convertidor QABRS AC-DC trifasico de una sola etapa
de conversion con oFFset en lazo abierto que se muestra en Figura 3.1. El principio de
funcionamiento de este convertidor se analiza mediante el andlisis fasorial en el
circuito equivalente simplificado. Las tensiones moduladas presentes, se describen
mediante series de Fourier para su analisis. Finalmente, se disefia un prototipo del
convertidor QABRS AC-DC trifasico de una sola etapa de conversion con oFFset en
lazo abierto de 2KW, que se valida previamente mediante PSIM, y posteriormente se

realiza pruebas experimentales.
El convertidor de la Figura 3.1, estd conformado por:

e Tres puentes completos que modulan la red trifasica con offset (lado AC).

e Un capacitor conectado la neutro para controlar la tension del oFFset.

e Tres transformadores de alta frecuencia conectados en el secundario en serie al
tanque resonante.

e Un puente completo que modula la tension de la bateria (lado DC).
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Figura 3.1 : Convertidor QABRS AC-DC trifasico de una sola etapa de conversion
con oFFset.
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Las entradas de tension en el QABRS, en el lado AC estan dadas por:

v

i =Vopr +Vjp paraj=a,byc (3.1)

Donde:

Van = Vmsen(wg t)

2m

Vpn = VipSen (a)gt - ?) (3.2)
2m

Ven = Vpsen (wgt + ?)

Mientras las corrientes de red para una inyeccion 8 de energia reactiva, son dados por:
ig = msen(wgt - 9)

] 21
ip = I,sen (a)gt 3 9) (3.3)

) 21
i. = ILpsen (wgt + ENE 9)
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Donde V;,, y I, son la amplitud maxima de la tension de red y corriente de red
respectivamente y w, es la frecuencia de red. Mientras Vo pp, €s la tension del oFFset
controlada en el capacitor C,pr, donde se debe cumplir que V,gr > V},, para garantizar

las tensiones de entrada v; en el QABRS en un solo cuadrante (positivas en este caso).

La modulacion propuesta en el lado AC, esta dada por el control de 3 duty ratios (DRs)
variantes en el tiempo que compensan las no linealidades en cada fase (a,, a; y a;)
que se evidencio en el convertidor QABRS sin offset previamente, un desfasaje ¢ que
controla el flujo de potencia entre los puertos y finalmente un DR constante en la
bateria que compensa las caidas de tension por aplicar un control de potencia reactiva

en el convertidor dada por «,,.

Lado AC:
al
Si1 = sgn|cos | wst — —
( ( C%) parai=abyc (3.4)
_ Zt
Sip = Sgn (cos (wst + > )
Lado DC:

So1 = Sgn (cos (wst - % - ))

So2 = Sgn (cos (wst + % — ga))

(3.5)

Donde wg es la frecuencia de resonancia y la funcion sgn fue dada en la expresion
(2.3).

Las tensiones moduladas son mostradas en la Figura 3.2:

vihf“ Vj
Vonf f-t+--- T v, Sl At
| |
< > |
@ ! |
| T :
1% wst
0 n d 2T "
2 ! |
I : Vonf
|
|
| ! — Ujnf

Figura 3.2 : Tensiones moduladas en el QABRS.
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3.1 Analisis de Fourier de las tensiones moduladas

En este apartado, se calculan las series de Fourier de las sefiales de disparo, que son
dadas por la estrategia de modulacion propuesta en las expresiones (3.4) y (3.5), que
modulan las diferentes tensiones en el QABRS, que son mostradas en la Figura 3.2,

para el andlisis fasorial del filtro resonante.

Las senales de Figura 3.2, son representada por su serie de Fourier como:

ft) =ay+ Z[akcos(kwst) + by sen (kwgt)] (3.6)
k=1

Donde, los célculos de los parametros de la serie de Fourier se calculan en el ANEXO
B:

a,=0; a,=0

b 44 i T «a vki
k_ECOS (E—E) ’ impar

Donde, A es la amplitud, k es el subindice que indica el armonico, y a es el DR.

Entonces, en el QABRS sin offset, las tensiones presentadas en la Figura 3.2 tienen las

siguientes series de Fourier:

- 4v; T
Vjpp = kzl mcos <(2k -1) (E - é)) sen ((2k — 1 wt)

(3.7)
4v, T a,
Vohf = kzl mcos <(2k — 1) (E - ?)) sen ((Zk - 1)(wst —¥)

Al estar conectado ambas tensiones moduladas a un tanque resonante, vista en la
Figura 3.1, este se comporta como filtro banda como se vio en el capitulo 2, en

consecuencia, solo las componentes fundamentales (wg) son analizadas.

417]- a; .
Vjhs, = - Sen (_) sen(wst), paraj =abyc
1 s 2

(3.8)

= 2 en (%2) sen (wst — )
Vony, = ——sen () sen (w5t — ¢
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3.2 Analisis del filtro resonante

En esta seccidn, se analiza el filtro resonante mediante el circuito equivalente reflejado

al secundario (donde se encuentra el tanque resonante), vista en la Figura 3.3.

3.2.1 Célculo de la corriente de resonancia

i
L —L>
vahf CI
" | || NVany Vohf
bhf
per Qo Oy
Uchf
| nvchfl

Figura 3.3 : Circuito equivalente del convertidor QABRS.
La corriente en el tanque resonante i;, se expresa en la ecuacion (3.9), que se obtiene

al desarrollar Kirchhoff sobre el circuito equivalente, que se muestra en la Figura 3.3.

n— (va sen (0(2 ) + vy, sen (0; ) + v, sen (Oéc)) (;iV sen (az ) e I®) (3.9)
v zej7
Donde:
_ 1
zZ = a)SLr - E
Sea:
Veq, = Vg S€N (az ) + vy sen (az ) + v, sen (azc) (3.10)

3.2.2 Estrategia de modulacion propuesta

Si se usa la ecuacion (2.4) en cada puerto de la red trifasica del QABRS (ver ANEXO

C), se obtiene:

g = KV sen( 20) sen(<p): sen (%)
ip = KV sen(z)sen((p) sen (%) (3.11)
i, = _KVO sen (7) sen((p)_ sen (%)

Donde, K fue introducido en la expresion (2.6), para el convertidor DABRS DC/DC

descrito en el capitulo 2.
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Al comparar la ecuacion (3.11) con la ecuacion (3.3), la amplitud méxima de la red

trifasica I,,, es controlada mediante la ecuacion (3.12).

I, = KV, sen(2 )sen(<p) (3.12)

Donde K es la constante propia del disefio del convertidor, V, es la tension de la bateria,
que es constante, 7" es el DR en el puerto de la bateria, que es constante, y finalmente

@ es latnica variable, que controla el intercambio el flujo de potencia entre los puertos,

por ende, es 1dgico que controle la amplitud maxima.

Ademas, la forma de la corriente trifasica es controlada por los DR variantes en el

tiempo a,, @ Y &, cOmo se muestran en la ecuacion (3.13).

a
( 7a=wgt—6

D _t-T_g (3.13)
2 9 3 '
e t+2n 6

2~ Yo 3

Entonces, la ecuacion (3.10) es calculada usando la ecuacion (3.13), y resulta:

Veq, = [Vbe + ng + Vng] (3.14)
Donde:
3
Vpc = EVmcos @)
21
Vg = Vorr [sen(wgt —6) + sen (wgt -3~ 0) (wgt + —— 9)]
Vin 4
Vng = ey [cos(Za)gt - 9) + cos (2wgt -3 9) (z(ug 4+ —— 9)] =

En la Figura 3.4, el lado AC del convertidor QABRS DC/AC trifésico es equivalente

a un puerto DC con tension igual a V- con un DR del 50%

413 L 4 %o
MWinp, =N— [E Vp,cos (9)] sen(wst) roC, Vons, = V,sen (7) sen(wst — @)

vihf A

A
thf I

Figura 3.4 : Circuito equivalente del convertidor QABRS en DABRS.
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En la Figura 3.4, i; se recalculay se expresa en la ecuacion (3.15).

_ n7 (5 ¥ c0s(®) = (3V, sen () e ) (3.15)
t Zej%

Para garantizar una corriente minima en i;, cuando el desfasaje es minimo (¢ = 0), es
decir el flujo de potencia solo se controla por el desfasaje ¢ en operacion, entonces el

indice de transformacion n debe ser:

sen (%)

Vi, cos (0)

n=s (3.16)
2

Enla (3.16), el DR a, debe compensar la variacion de tension en el puerto AC, debido

a la inyeccion de reactiva 8, que se expresa en la ecuacion (3.17).

% T _ (3.17)
> =510l

3.2.3 Célculo de la potencia de entrada

La estrategia de modulacion propuesta simplifica el QABRS en un simple convertidor

DABRS, entonces la potencia es expresa en la ecuacion (3.18).

P=K B V;,cos (6)] V,sen (%) sen(p) (3.18)

3.2.4 Célculo del desfasaje

El desfasaje se calcula mediante la ecuacion (3.12) o (3.18), entonces ¢ se muestra en

la expresion (3.19).

I

KV, sen (%)
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3.3 Disefio del convertidor QABRS AC-DC trifasico con OFFSET en lazo
abierto

Los parametros de disefio del convertidor QABRS DC/AC trifasico, son los siguientes:
Vi, = 220 VRMS @60 Hz
fs = 120 kHz
V, =400V
P =2000W
Vorr = 350V

Entonces la relacion de trasformacion n, se calcula como:

v, 400 .
n= = = 0.
3/ 3(220V2)

2'm 2

8571

Ademas, el modelo del convertidor QABRS AC-DC es equivalente a un convertidor
DABRS con la estrategia de modulacion propuesta (ver Figura 3.4); por ende, se puede
disefiar como un DABRS DC-DC [22][24]. Con los parametros de disefio preliminares
dados (tensiones, frecuencia y potencia) y mediante el script de Matlab (ver ANEXO

D), se obtienen los parametros de la Tabla. 3.1.

Item Valor Item Valor
Inductor y capacitor
Inductor resonante (L) 390 uH AC del filtro de 200 II;I’ 1.2
entrada (Lg, Cy) H
Capacitor resonante Inductor y capacitor
P 5.5nF DC del filtro de salida | 300 uH, 15 uF
() Lo
(02l 0]
Voltaje de la bateria 400 V Resistencia damping 110
(Vo) (Ta)
. 220 V RMS Voltaje del offset
| 1 ; ’
Voltaje de la red (v;,,) 60 Hz A 350V
Potencia nominal (P) 2000 W Capacitor del offset 22 uH
(CoFF)

Frecuencia de . _
conmutacién (£,) 120 kHz Factor de calidad (Q) Q=4
Relacion de i Relacion de frecuencia _

transformacion (n:1) 1:0.8571 (F) F=11

Tabla 3.1 : Parametros del convertidor QABRS AC/DC trifasico con oFFset
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3.4 Implementacion del convertidor QABRS AC-DC trifasico con OFFSET

Una vez disefado el convertidor, se realizan las tarjetas PCB, que son desarrolladas

por bloques en la parte de potencia mostradas en la Figura 3.5.

Circuito resonante

gl\
"

Puente completo

TABRS

Figura 3.5 : Esquema de bloques del convertidor QABRS disefiado en Altium.

Las tarjetas impresas son:

Puente completo conectado al lado de la bateria (color azul).

Puente completo conectado al sistema trifasico con offset (color verde).
Tanque resonante (color amarillo).

Drivers

Tarjetas de sensores de corriente y tension

Tarjetas de instrumentacion

Tarjeta de Control FPGA
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En el ANEXO E, se detallan las tarjetas impresas y su imagen 3D para cada mddulo
mencionado, en la Figura 3.6 se presenta el ensamble final 3D de todos los modulos y
en la Figura 3.7 el ensamble fisico del convertidor QABRS AC-DC trifasico con
oFFset.

Figura 3.6 : Ensamble final 3D del convertidor QABRS AC-DC trifasico con oFFset.

Figura 3.7 : Ensamble fisico del convertidor QABRS AC-DC trifésico con oFFset.
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3.5 Validacion y simulacién en PSIM

Mediante el software PSIM, se valida la estrategia de modulacion propuesta para el
convertidor QABRS AC-DC trifasico con oFFset para una potencia de 2 kW. En la
Figura 3.8 se muestra las tensiones de entrada del convertidor, que fueron descritas en

la expresion (3.1).

Van Ubhn Ucen Va VbFF
400
7 7

0 MWM
0
-200
-400

40m 45m 50m 55m 60m 65m 70m 75m 80m

tiempo (s)

Figura 3.8 : Tensiones de entrada del convertidor QABRS AC-DC trifasico con
oFFset

Las corrientes trifasicas son mostradas en la Figura 3.9 y Figura 3.10 para el fujo G2V

y V2G@, respectivamente, donde 8 = 0° (inyeccion reactiva nula, es decir solo activa)

iy i — i v,/50 io
|
4.5 A i AL
SV d
1.5
-1.5 ‘ ‘
-3
-4.5
6 THD; = 4.5%
40m 45m 50m 55m 60m 65m 70m 75m 80m
tiempo (s)
Figura 3.9 : Corrientes AC del convertidor QABRS AC-DC trifasico con oFFset para
el flujo G2V

En el resultado de simulacién mostrado en la Figura 3.9, sin lazos de control, se obtiene

una distorsion armonica total (THD) aceptable de 4.5% para el flujo G2V.
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v, /50

Lo

6
4.5
3
1.5
0
-1.5
-3
-4.5
-6
40m 45m 50m 55m 60m 65m 70m 75m 80m
tiempo (s)

Figura 3.10 : Corrientes AC del convertidor QABRS AC-DC trifasico con oFFset
para el flujo V2G

En el resultado de simulacion mostrado en la Figura 3.10, sin lazos de control, se

obtiene una distorsion armonica (THD) aceptable de 4.1% para el flujo V2G.

En la Figura 3.11, se tienen las tensiones de alta frecuencia en el lado AC, para cada
fase de la red trifasica que ondula en amplitud con la frecuencia de la red, y la tension

de alta frecuencia en el lado DC, que es constante.

Vahf —Vbnf Venf Vohr

1k

-1k
40m 50m 60m 70m 80m 90m 0.1

Figura 3.11 : Tensiones de HF en el QABRS con oFFset, Lado AC y DC.

Por otro lado, en la Figura 3.12 se presenta la corriente de alta frecuencia del tanque
resonante i;, que es constante en el tiempo, esto se debe al desacoplamiento de
potencia trifasica lograda con la modulacion, esto conlleva a una buena utilizacion de

los elementos magnéticos.
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iy

40m 50m 60m 70m 80m 90m 0.1

Figura 3.12 : Corriente de HF en el tanque resonante

Finalmente, en la Figura 3.13 y Figura 3.14, se analiza el ZVS en los puentes activos

del convertidor para G2V y V2G, respectivamente.

i Vons/50 Vans/50
15
10 e
NI N
- ’
i N N N
-10
-15
87m 87.005m 87.01m 87.015m 87.02m 87.025m
Figura 3.13 : Analisis del modo ZVS en G2V
—i; Vons/50 Vans/50
15
10 . -
5 ' \ d \
or /
”° \v/ \v/
-10
-15

87m 87.005m 87.01m 87.015m 87.02m 87.025m

Figura 3.14 : Analisis del modo ZVS en V2G
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Note en Figura 3.13, el ZVS puede perderse para angulos de red pequeios en el sentido
G2V, es decir un pequeio ciclo de trabajo, en cambio en la Figura 3.14, el ZVS es
garantizado para cualquier d&ngulo, es decir cualquier ciclo de trabajo, en consecuencia,

la eficiencia es mayor en V2G.

3.6 Pruebas experimentales
El setup experimental se presenta en la Figura 3.15, donde se observa las fuentes

usadas para el test, el convertidor ensamblado y el tanque resonante.

Prototipo
QABSR AC-DC

Tanque resonante

Fuente DC /

rres \

Fuente AC

30 Capacitor del

OFFset Cyrp

Figura 3.15 : Setup experimental

Para validar la estrategia de modulacion en el laboratorio, se emplearon los siguientes
equipos: una fuente DC bidireccional Keysight RP7900, una fuente AC trifasica
Chroma 61702, un redstato de potencia y la red eléctrica directa proveniente del tablero
ubicado en las mesas de trabajo. Estos dispositivos permitieron realizar pruebas
exhaustivas bajo diferentes condiciones de operacion en los modos V2G y G2V con
inyeccion de energia activa y reactiva, asegurando la correcta implementacion y
funcionamiento de la estrategia de modulacion, si la THD se encuentra dentro del
rango permitido por la normativa IEEE 519-2014 (que indica que debe ser menor al
8%) y presenta alta eficiencia seglin los rangos encontrados en la literatura [20-27].

Las corrientes de red trifasicas para los modos G2V y V2G se muestran en la Figura

3.16 y Figura 3.17 respectivamente, considerando una inyeccion de energia reactiva
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de 8 = 30°. Note que las THD obtenidas son bajas, incluso mejores que los resultados
obtenidos en las simulaciones previas de 2.66% y 3.2% en los modos G2V y V2G,

respectivamente.

THDi = 2.66 %

Figura 3.17 : corrientes de red para V2G con 6 = 30°

Se ha observado que la THD en el modo V2G es mayor en comparacion con el modo
G2V. Sin embargo, para probar la inyeccidon de energia reactiva en la red, solo fue
posible hacerlo utilizando la red real en el modo V2G, debido a que la fuente AC

trifasica Chroma 61702 no es bidireccional, no puede aceptar inyeccion de energia
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reactiva. En contraste, para el modo G2V, se emple¢ la fuente AC trifasica. A pesar
de esta diferencia en las condiciones de prueba, se obtuvo una THD de 3.2% en el
modo V2G, lo cual sigue siendo un valor aceptable dentro de los pardmetros de calidad
de energia esperados segun la normativa IEEE 519.

En la Figura 3.18 y Figura 3.19 son mostradas la corriente de red i,,, la corriente en
la bateria i, y la tension de red v, para una inyeccion de energia reactiva inductiva
(8 = 30°) y capacitiva (8 = —30°) para G2V (flujo de potencia desde la fuente AC a
la fuente DC bidireccional), respectivamente. Donde se observa, el correcto
funcionamiento de la estrategia de modulacion en el modo G2V en la inyeccion de

energia reactiva inductiva y capacitiva.

Figura 3.18 : Inyeccion de energia inductiva G2V, 6 = 30°

Figura 3.19 : Inyeccion de energia capacitiva G2V, 8 = —30°
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En la Figura 3.20 se presentan el voltaje de red modulado en alta frecuencia vy, la

tension de la bateria modulada en alta frecuencia v,y y la corriente de alta frecuencia

. . 24 s 24 s .
i;, considerando 7“ =3 7" =3 en el modo G2V acordes a la estrategia de

modulacion, con una inyeccidon de energia reactiva de 8 = 30°. Cabe destacar que se
logra ZVS en ambos puentes activos (ABs), lo cual contribuye a alcanzar una alta

eficiencia del 95.4%.

Figura 3.20 : Voltajes y corrientes moduladas en alta frecuencia G2V

Asimismo, en la Figura 3.21 y Figura 3.22 se muestra la corriente de red i,, para
inyeccion de energia reactiva inductiva (8 = 30°) y capacitiva (6 = —30°) en el modo
V2G (flujo de potencia desde la fuente DC bidireccional hacia la red AC),
respectivamente. Donde se observa, el correcto funcionamiento de la estrategia de

modulacién en el modo V2G en la inyeccion de energia reactiva inductiva y capacitiva.
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Figura 3.21 : Inyeccion de energia inductiva V2G, 6 = 30°

Figura 3.22 : Inyeccion de energia capacitiva V2G, 8 = —30°

Por lo tanto, se logré validar satisfactoriamente el flujo de potencia activa y reactiva
bidireccional en los modos V2G y G2V, mediante la implementacion de la estrategia
de modulacion propuesta. Estos resultados confirman la efectividad del enfoque

desarrollado para controlar el intercambio de potencia en ambos sentidos.

En la Figura 3.23 se presentan los voltajes de red modulados y la corriente de alta

frecuencia (HF) para el modo V2G, evaluados con % = 2?” y % = g conforme a la

energia reactiva solicitada de || = 30° acorde a la estrategia de modulacion.
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Figura 3.23 : Voltajes y corrientes moduladas en alta frecuencia V2G

El ZVS se obtiene para ambos ABs. Ademas, la eficiencia medida en el modo G2V
resultd ser ligeramente inferior en comparacion con el modo V2G, alcanzando un
95.4% frente al 96.2%, en condiciones sin inyeccién de energia reactiva acorde a lo
teorico. Esta disminucion en la eficiencia en el modo G2V se debe a que el ZVS no se
mantiene en algunos tramos de los ABs en el lado AC cuando los DRs a,, @}, a. toman

valores de angulo pequefios [20].

Finalmente, el desacoplamiento de potencia HF trifasico se valida en la Figura 3.24,
donde se presentan los voltajes modulados vgpf, Vpng, Vens y la corriente HF i) para
tres periodos de red. Es importante destacar que la corriente HF mantiene una amplitud
constante a lo largo de todo el periodo de la red, lo que evidencia la efectividad del

desacoplamiento implementado en el sistema.
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Figura 3.24 : Voltajes y corrientes moduladas en alta frecuencia en 3 periodos de red
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CAPITULO 4

CONVERTIDOR DE UNA SOLA ETAPA DE CONVERSION QABRS AC-DC
CON OFFSET EN LAZO CERRADO

En este capitulo, se analiza la estrategia de control para el convertidor QABRS AC-

DC trifasico de una sola etapa de conversion con oFFset, que se muestra en vista

general en la Figura 4.1.
Controlador de corriente trifasica (lazo interno)

Paraj=a,byc
volpp ii_3 % Pl LPF (i)
%— PU-H s —1R
n
v FFControIador de tension /3 Vs iy 3
© (lazo externo) LPF | SLy—2 1/7”1; 3] +
amortiguamiento activo _ <i1
QAB Generacién Se calculan los DRs
AC-DC .| desedales [ 3 @4, @y Y @ CON (4.26)
) de
Convertidor 7
comando Se calcula ¢ con (4.27)
a, G
2 Paraj=a,byc
P i} (al controladpr
g ’ de corrientd) I
Qg Generador
de
Fy

Referencias

Vjn 20 PLL—Y.

(ganancia dinamica)

Figura 4.1 : Estrategia de control para el convertidor QABRS AC-DC trifasico
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La estrategia de control comienza con la precarga del voltaje del oFFset v,gr. Para
ello, se emplean los diodos de los MOSFET en los puentes completos del lado AC y
resistencias de precarga en paralelo al interruptor bidireccional, sin activar [21],
logrando una tension continua de 311V. No obstante, dado que la tension deseada es
mayor, se implementa un controlador PI en el lazo de control externo de voltaje. Este
controlador ajusta la referencia de corriente en el lazo de control interno de corriente
hasta alcanzar el valor de tension deseada. En este punto, segun los requisitos de
potencia activa y reactiva del usuario, se recalculan las referencias del convertidor para
el controlador interno, y el desfase comienza a incrementarse de manera progresiva
segun la ganancia dinamica G.

En los siguientes apartados, se analizard en detalle cada uno de los controladores
representados en la Figura 4.1. Cada seccion abordara de manera exhaustiva el
funcionamiento, los parametros y el disefio de estos controladores, proporcionando
una explicacion clara y precisa de su implementacion en el sistema. Posteriormente,
se realizan simulaciones en PSIM donde se valida parcialmente el funcionamiento de

la estrategia de control, que seran validados finalmente con pruebas experimentales.

4.1 Sistema de sincronismo trifasico (PLL trifésico)

En todo sistema de sincronismo, cuando un convertidor de cualquier topologia es
conectado a la red eléctrica, monofasica o trifasica, es necesario la presencia de un
seguidor de fase PLL en un marco de referencia giratorio sincronico (SRF-PLL)

presentado en la Figura 4.2.

v Ya

an —>

—»

abc

Uon_y) vy =0 Wrf
Pl

vcn_» dq Vg 1+ sT; w 0

o T 7o

STi

Figura 4.2 : SRF-PLL trifasico
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Donde vj, paraj =a, by c representan las entradas de la red trifasica. Al ingresar estas
sefales a la trasformada de Park-Clarke (bloque rojo), se obtiene el marco de referencia
estacionario con las componentes v, y v,. A partir de esto, se controla la componente
v, alrededor de cero utilizando un controlador PI (bloque amarillo). Finalmente, a la
sefial de control resultante se le suma la frecuencia de operacion de la red trifasica
(wgf), la cual es posteriormente integrada para obtener la fase de la red 6.

El disefio del controlador PI, se basa en el método optimo simétrico. En el area de
control, es muy usado este método, en aplicaciones de interconexiéon con la red
monofasica o trifasica [28][29]. La Figura 4.3 muestra el modelo simplificado del PLL,

que se usa para el disefio del controlador PI.

Wy

Figura 4.3 : Modelo simplificado del PLL

El sistema PLL funciona en un sistema de control discreto, donde es necesario tener
en cuenta el efecto del retardo. La funcion de transferencia (TF) para el sistema PLL,

con un solo retraso y un elemento de integracion, se expresa en la ecuacion (4.1).

Gy pua(s) = (L) (1> (4.1)

1+ sT/ \s

Donde T, representa la frecuencia de muestreo. La TF de lazo abierto para el sistema

de la Figura 4.3, se describe en la ecuacion (4.2).

Gor-p1L(8) = (kp 1 :Tle) (1 +15Tm> (Z_M> 4.2)

Existen diversos métodos para determinar los parametros Kj, y T; del controlador PL.
La seleccion del método mas adecuado dependera del criterio de disefio del regulador.
En este caso, el sistema a controlar es de segundo orden, como se muestra en la (4.1)
y uno de los métodos mas eficientes para estos escenarios es el método del 6ptimo
simétrico. Este enfoque ha sido ampliamente investigado y utilizado en sistemas PLLs

similares en diversas aplicaciones conectadas a la red.
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El método del Optimo simétrico busca optimizar el margen de fase, logrando el
maximo valor de fase en la frecuencia de corte w.. Este margen de fase se define como
el nimero de grados que la respuesta en frecuencia puede desplazarse sin comprometer
la estabilidad del sistema. La grafica de Bode de amplitud y fase presenta una simetria
en torno a la frecuencia de corte, tal como se ilustra en la Figura 4.4.

Este enfoque es crucial para garantizar la estabilidad y el rendimiento en sistemas
conectados a la red, como los PLL, donde los retardos y ajustes precisos pueden marcar
la diferencia en el control. El método del optimo simétrico define la funcidon de
transferencia de lazo abierto, como se muestra en la ecuacion (4.3).

w2(as +w,)

= = 4.3)
s2(s + aw,) (
Donde:
a : Constante.
w, : Frecuencia de corte
Ao A
|
! a-w.
! c | © > Jlm“
Vdw, ! " -1 .
! W\ Re
| No
| |
| We
|
Wok : F(jw)
|
I)mss»overfrecuency _
0 ! v
|
|
|
I |
2 T
Y.
Phase margin
-TT

Figura 4.4 : Comportamiento del sistema y el controlador PI disefiado utilizando el
método del 6ptimo simétrico. a) Diagrama de Bode de fase y frecuencia del sistema
se muestra su respuesta simétrica en la frecuencia de corte. b) Grafica de Nyquist del

sistema se muestra el margen de fase We.
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A partir de la ecuacion (4.2), se reescribe la funcion de transferencia el lazo abierto en
la forma expresada en la ecuacion (4.3). De esta manera, se definen los pardmetros del

controlador utilizando el método del éptimo simétrico.

K,V (S + Tll) _ KpVu (as * %)
Tm g2 (s + TL) alm g2 (S + i)

m Tm

4.4)

Gor—pLL(s) =

Donde a es el factor de normalizacion del método del 6ptimo simétrico. Comparando

las expresiones (4.3) con (4.4), se relacionan los siguientes parametros como:

[ 1

— = aw,

T Cc
a

KpVy ,
= (o)

Donde w, es la frecuencia de corte, a partir de las ecuaciones anteriores se expresan:

1
[ we=g
T; = a®T,, (4.6)
1
ke ==t

Las expresiones (4.5) y (4.6), permiten determinar los pardmetros del controlador PI a
partir del método del optimo simétrico. A partir de la expresion (4.6), se infiere que
para un periodo de muestreo T, la frecuencia de corte se define ajustando el factor de
normalizacion a. Finalmente los parametros del controlador PI son calculados a partir

del factor de normalizacion.

4.2 Disefio del controlador de la corriente trifasica (lazo interno)

El modelo de la corriente AC estd determinado por el filtro de entrada LC, que se

Lg

muestra en la Figura 4.5.

Figura 4.5 : Filtro de entrada LC
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De este modo, se obtiene el modelo representado en la ecuacion (4.7).
in(s) we, 2 (14 514C)

7 N g+
(l]c>(s) s2 4 (dL—lL)S + wCch

Gp(s) = (4.7)

Donde:
Ly : Inductancia del filtro de entrada AC

Cy : Capacitancia del filtro de entrada AC
we, . + Frecuencia de resonancia del filtro en rad/s, calculada como w,, . = 1/,/LyCy

4 : Resistencia serie conectada al capacitor del filtro de entrada AC, llamada
resistencia de amortiguamiento (damping)

77, * Resistencia asociada a la inductancia del filtro de entrada AC

En la Figura 4.6, se presenta el diagrama de Bode en Hertz del modelo del filtro de
entrada AC, basado en los parametros de la Tabla. 3.1. Se observa que la ganancia en

la frecuencia de resonancia f;, . =10.3 kHz es de 20.8 dB.

Average model transfer function

0 _44_4___’//// System: sysGp2

o Frequency (Hz): 1.03e+04
o Magnitude (dB): 20.8
)
ge
2
e -50 3
o
®
=
-100 e S— e
O T T T T T

Phase (deg)
o A
o (6)]

A

w

o
T

_180 = L L P | L ' P | L ' P | ' FE
108 10% 10° 108 107
Frequency (Hz)

Figura 4.6 : Bode del filtro de entrada LC de la corriente AC
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Una estrategia de control consiste en reducir el analisis a bajas frecuencias mediante
la incorporacion de un filtro digital pasabajo de segundo orden en cascada. En este
contexto, G, (s) = 1 cuando la frecuencia de corte del filtro digital f;, es, al menos, una
décima menor que la frecuencia de resonancia del filtro de entrada LC f;, .. Ademas,
esta estrategia reduce la ganancia en la frecuencia de resonancia f;, ., lo que da lugar
a la atenuacion de las frecuencias altas, caracteristica inherente a este tipo de filtro.
Para este caso, se selecciona la frecuencia de corte del filtro digital como se muestra
en la expresion (4.8).

o

— - 4.8
e 400 Hz (4.8)

fe

Entonces bajo la consideracion anterior, la planta presenta el comportamiento del filtro

digital dado en la expresion (4.9), donde w, = 27 f..

2
W¢
PLPF-digital (s) = (s + w.)(s + w,)

G (4.9)

Un controlador proporcional-integral (PI) es propuesto para controlar el sistema, que

se muestra en la expresion (4.10).

k; 1
(5+—l> S+ =
: k T, 4.1
GC(S)=kp+?‘=kap=kpu (4.10)

Donde:
k, : Ganancia proporcional del controlador PI
k; : Ganancia integral del controlador PI

T; : Tiempo de integracion del controlador PI, que se calcula como T; = kj /k;

En lazo abierto, se tiene:
Gi_OL = Gp (S) GPLPF—digital (S) GC (S)

Entonces:

1
I w N (s+7)
LT (stw)(s+w) Ps
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El zero del controlador PI es escogido convenientemente con la finalidad de eliminar
un polo del sistema, entonces se obtiene la expresion para el tiempo de integracion en

la ecuacion (4.11).

T, =— (4.11)

En consecuencia, el sistema en lazo cerrado es de segundo orden que es expresado en

la ecuacion (4.12).

k,wé
G —SCted __ ke: Ko (4.12)
el k,w? s2 +sw, + kpyw?  $?+ 28wps + w3
1+ -2t
s(s + w.)

Donde:
& : Factor de amortiguamiento del sistema de segundo orden
wy, : Frecuencia natural del sistema de segundo orden

K : Ganancia del sistema de segundo orden

Al compararse el sistema de lazo cerrado con el sistema de segundo orden, se obtienen

los parametros indicados en las expresiones (4.13) y (4.14).

0, = w, /kp (4.13)

& 1 (4.14)

2k,

En la Figura 4.7,se muestra el diagrama Bode en lazo abierto del sistema, note que la

ganancia en la frecuencia de resonancia se ha reducido. En donde, para el disefio del

controlador PI se considero:
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Bode Response
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. Frequency (Hz): 1.03e+04
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-180 7
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10’ 102 10° 104 10° 106 107
Frequency (Hz)
Figura 4.7 : Bode del filtro LC de la corriente AC controlada

Enla Figura 4.8, se presenta la respuesta al escal6n al sistema en lazo cerrado (ver
ANEXO F), donde el sobreimpulso es de 16% acorde al amortiguamiento de
disefio ¢ = 0.5 para k,, = 1.

Step Response
1.2 ‘ ‘

Amplitude

0 | | | | | | | |
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5

Time (seconds) %1073

Figura 4.8 : Respuesta al escalon en lazo cerrado
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Dado que el sistema es trifasico, el controlador descrito se replica tres veces, una para
cada fase. Esto garantiza un control adecuado y balanceado en las tres fases del

sistema, manteniendo la consistencia en el comportamiento de cada una.

4.3 Disefio del controlador de tension (lazo externo)

El modelo para controlar la tension del oFFset consta unicamente del capacitor C,pp,

que se muestra en la Figura 4.9.

20 COFF VoFF

Figura 4.9 : Modelo del controlador de tension del oFFset
De este modo, se obtiene el modelo representado en la ecuacion (4.15).

_ Vopp(s) 1 1
Gui(s) = in(s)  SCorp <1 + sTp> (*.15)

Donde:

T, : Es el tiempo de procesamiento desde la toma de la muestra (retardo).

La dindmica de este sistema de regulacion de la tension del oFFset es parecida a la
dinamica del sistema de sincronismo PLL [28][29], entonces se implementa el mismo
controlador optimo simétrico.

A partir de la ecuacion (4.15), se reescribe la funcion de transferencia en lazo abierto
en la forma expresada en la ecuacion (4.3). De esta manera, se definen los parametros

del controlador utilizando el método del 6ptimo simétrico.

1 a
kp (S + Tl) kp (as + Tl)
Gor—vi(s) = = (4.16)
CoFFTp s2 (S + l) CoFFan s2 (S + l)
T, T,

Donde a es el factor de normalizacion del método optimo simétrico. Entonces al

compararse la expresion (4.16) con la (4.3)., los parametros son los siguientes:
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(1
— =aw
Tp ¢
a
< Fl =W, (4.17)
k
14 — Wcz
\Corraly,

Donde w, es la frecuencia de corte, a partir de las ecuaciones anteriores se expresan:

1
|We = aT,
T; = a’T, (4.18)
COFF
P aT,

La expresion (4.18) permite determinar los parametros del controlador PI a partir del

método optimo simétrico.

En la Figura 4.10,se muestra el diagrama Bode en lazo abierto del sistema, note que el
sistema presenta el comportamiento como ha sido disefiado. En donde, para el disefio

del controlador PI se considero:

Corr = 22 uF
fs = 30 KHz
w, = 2m(10)

r =10

P~ fs

Entonces, se calcula:

a = 47.7465
k, = 0.0014

T, = 0.7599
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Figura 4.10 : Bode del controlador PI optimo simétrico en lazo abierto
En consecuencia, con este disefio se obtiene un controlador robusto que garantiza un
error cero al alcanzar la tension deseada en el capacitor del oFFset. Esto asegura un

control preciso y estable del sistema.

4.4 Disefio de la estrategia de control para la compensacion de armonicos en la

red trifasica

La compensacion de armoénicos en las redes eléctricas es fundamental para asegurar la
calidad de la energia eléctrica, ya que los armoénicos pueden provocar pérdidas en los
equipos, sobrecalentamiento, y afectar el correcto funcionamiento de dispositivos
sensibles. En aplicaciones V2@, la compensacion de armoénicos se convierte en un
valor afiadido para el cargador electronico, mejorando la eficiencia y estabilidad del
sistema. Esto se consigue al agregar un controlador resonante (R) en paralelo con el
controlador PI del lazo de control interno de corriente, logrando una compensacion

efectiva de los armoénicos presentes en la red. [30] [31]
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El controlador R es expresado la ecuacion (4.19):

K,w,s

Gpr (4.19)

S? + wgS + w?

Donde:
K, : Ganancia del controlador resonante.
wg: Ancho de banda del controlador resonante.

w,: Frecuencia de resonancia del controlador resonante.

Este no modifica la dindmica del sistema, primero se agrega un resonante en 60Hz
(frecuencia fundamental) con ganancia K, = 256, ancho de banda w, = 2, el

diagrama de Bode del sistema resultante se muestra en la Figura 4.11.

System: sysLPF
Frequency (Hz): 60
Magnitude (dB): 48 “ RS IR IR D IR R B IR R

Bode Response

o

-100

Magnitude (dB)

-200

-180

Phase (deg)

-270

1l

1l

108 107

_360 Ll R | HE R R R |
10" 102 108 104
Frequency (Hz)

10°
Figura 4.11 : Bode del sistema con R en 60Hz

La referencia de corriente {;” es puramente sinusoidal en la frecuencia fundamental.
Al inicio del funcionamiento del convertidor electronico, la corriente medida es cero
en al transitorio, pero al contar con una alta ganancia K,., el controlador resonante

permite que la corriente siga rapidamente la referencia. Esto se debe a la capacidad del
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controlador para amplificar la sefal en la frecuencia de resonancia, lo que mejora la
respuesta dindmica y reduce el error de seguimiento en comparacion con un sistema
sin un controlador resonante.

Esta misma logica se aplica para la compensacion de armonicos. Dado que la
referencia de corriente no contiene armonicos, el controlador resonante genera una
ganancia negativa en las frecuencias armonicas, anulando los armdnicos presentes en
la corriente medida. Para compensar los armonicos del tercer y quinto orden, se afiaden
controladores resonantes en 180 Hz y 300 Hz, respectivamente, ya que estas
frecuencias estan por debajo de la frecuencia de corte del filtro (400 Hz) calculada
previamente.

Si se desea compensar el séptimo armoénico, es decir, implementar un controlador
resonante en 420 Hz, seria necesario aumentar la frecuencia de corte del filtro a
aproximadamente 600 Hz. Esto garantizaria que el sistema pueda compensar
adecuadamente el séptimo armonico sin interferencias o limitaciones impuestas por el
filtro.

En la Figura 4.12, se presenta el diagrama de Bode con los controladores resonantes
(R) anadidos para el tercer y quinto armonico al controlador con ganancias de 32 'y 16,

respectivamente. (ver ANEXO F)

System: sysLPF Bode Response
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o et — i
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T — T T — T
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_300 L MR | L ol L M | L ol L M |
90 T

T
1l

0

-90

-180

Phase (deg)

-270

1

108

107

'360* T | HE | HE R | T
10" 102 108 10% 10°
Frequency (Hz)

Figura 4.12 : Bode del sistema con R en 60Hz, 180Hz, 300Hz
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4.5 Analisis de fallas por desequilibrio en la red trifasica

Las fallas por desequilibrio en la red trifasica son un problema comun en los sistemas
eléctricos, causado por diversos factores, como conexiones incorrectas, variaciones en
las cargas o fallos en los equipos. Este desequilibrio provoca una distribucion desigual
de las corrientes y tensiones en las fases, generando pérdidas de energia,
sobrecalentamiento de los transformadores, y un desgaste prematuro de los
componentes conectados a la red. Ademas, un desequilibrio severo puede afectar la
estabilidad del sistema eléctrico, ocasionando fluctuaciones de voltaje y caidas en la
calidad de la energia.

Inicialmente, se ha utilizado un PLL trifasico basado en la transformada Park-Clarke,
para obtener informacion precisa de la fase, como se detall6 en el apartado 4.1. Sin
embargo, este método presenta limitaciones, dado que su rendimiento disminuye
cuando las sefiales estdn altamente distorsionadas o cuando el sistema esta en
condiciones de falla severa, como un desequilibrio significativo entre las fases.

Una alternativa es la implementacion de tres SOGIs (Second-Order Generalized
Integrators), uno por cada fase [29], como se muestra en la Figura 4.13 para generar
las componentes ortogonales alpha (o) y beta (3). Esta técnica permite un seguimiento
mas preciso y robusto de las sefiales individuales, incluso bajo condiciones de
desequilibrio y distorsion. La aplicacion de un SOGI por cada linea mejora la respuesta
dindmica del sistema y garantiza una mayor precision en la estimacion de las
frecuencias y fases, superando asi las limitaciones del PLL trifasico basado en la
transformada Park-Clarke, dado que se comporta como filtro pasabanda para la sefial

de entrada de tension sinusoidal vj,.

A

'U' *
5 SOGI va=0 Wrf

j=a,byc

Figura 4.13 : Sistema de sincronismo PLL monofasico con SOGI
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El controlador PI utilizado es el mismo que se trabajé en el apartado 4.1, con una
pequeina diferencia: cuando se utiliza la transformada Park, la componente beta esta
adelantada a la componente alpha, mientras que en el caso del SOGI, la componente
alpha est4 adelantada a beta. Esta diferencia en el orden de las componentes afecta el
signo de las ganancias del controlador, modificandolo en funcion del sistema utilizado.
Aunque el sistema puede operar bajo condiciones de desequilibrio y con una
considerable distorsion armonica en la red, las demandas de potencia son elevadas. Por
lo tanto, es crucial limitar su funcionamiento para evitar sobrecargas. Esto se logra
restringiendo la caida de tension en cada fase a un maximo de 50V antes de habilitar

el control, lo que asegura una operacion mas segura y estable del sistema.

4.6 Disefio de la estrategia de control para implementar un amortiguamiento

activo (damping virtual)

La implementacion de amortiguamiento activo, también conocido como damping
virtual, es una técnica avanzada que busca mejorar la estabilidad y el rendimiento de
sistemas eléctricos y de control, particularmente en aquellos que involucran
convertidores de potencia, accionamientos eléctricos o sistemas de generacion
distribuida. Este enfoque tiene como objetivo mitigar las oscilaciones no deseadas y
mejorar la respuesta dinamica del sistema sin la necesidad de agregar componentes
pasivos fisicos, como resistencias o inductancias adicionales, que pueden ser costosos,
voluminosos y menos eficientes.

Primero, se analiza el efecto de la resistencia de amortiguamiento (74) en el modelo
descrito por la ecuacion (4.7), que se presenta en la Figura 4.14. Es importante destacar
que, a medida que aumenta la resistencia de amortiguamiento, la ganancia en el pico
de resonancia disminuye, al igual que la variacion de fase. Esto se traduce en una
mayor estabilidad y robustez del sistema. Por lo tanto, una resistencia de
amortiguamiento mayor resulta favorable desde el punto de vista de la estabilidad. Sin
embargo, un aumento en r; también implica mayores pérdidas, lo que reduce la
eficiencia general del sistema. En la préctica, una resistencia de amortiguamiento
elevada también puede contribuir a mejorar la distorsion armonica en la red. En
resumen, el disefio adecuado de esta resistencia es fundamental para optimizar el

rendimiento de cualquier convertidor de potencia.
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Bode para diferentes resistencias de amortiguamiento
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Figura 4.14 : Bode del modelo del filtro AC para diferentes resistencias de
amortiguamiento

Para evitar el uso de una resistencia de amortiguamiento elevada, aunque aporta
beneficios como la estabilidad y robustez, reduce la eficiencia del sistema, se
implementan técnicas de control avanzadas. Estas técnicas permiten emular una
resistencia virtual, que se conecta en paralelo al inductor del filtro AC de manera
conveniente, tal como se ilustra en la Figura 4.15. Esta resistencia virtual proporciona
el amortiguamiento necesario sin incurrir en las pérdidas asociadas a una resistencia

fisica, logrando asi un equilibrio entre estabilidad, robustez y eficiencia en el sistema.

Figura 4.15 : Modelo del filtro AC con resistencia de amortiguamiento virtual
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Aplicando Kirchoff sobre el circuito presentado en la Figura 4.15, se tiene el desarrollo
paso a paso del modelo iLg/ (ijc), que se expresa en la ecuacion (4.20) que debe ser

equivalente al sistema de segundo orden en la ecuacion (4.21).

1 sLy, >
Ge) = i) (—— 47 | = i [ —2
(( JC) Jn) (ng d) jn <SLg +7,
) 1 ) SLg1y, 1
(ije) <ng + rd) = Yn (ng +7, + sC, + rd)

1
i (@”d)

ol " (e 1)

+ + Tq
SLy+ 1, * sCy

lin (1 + rdng)(ng + r,,)
(ijc) B (ng (ngrv) + ng +7r,+ ng (ng + r,,)rd)

lin (1 + rdng)(ng + r,,)
(ijc) B §2LgCy(rqg +13,) + S(Lg + Cgrdr,,) +7,

i — ijnrv
Ly (ng + r,,)

r‘U
L — LgCy(ra +13) (14 7asCy) 490
(50~ sy + Corar) " (4.20)
LgCy(rq +1,)  LgCy(rg + 1)
iy wf(1+145C,) @21)

i) s2428w,s + w?
jc

Para que el sistema tenga polos reales y diferentes, es necesario que el factor de
amortiguamiento ¢ sea mayor que 1, lo que garantiza una respuesta sobreamortiguada.
Esto significa que el sistema no presentara picos de resonancia, ofreciendo un
comportamiento mas estable y controlado, similar al filtro digital propuesto en un

inicio. Entonces, comparando (4.21) con (4.20), se obtiene:

Ty

w2 =—
n LgCg(Td + T'v)
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_ (Lg + Cgrdrv)

2 =
Ewn LgCg (T'd + T'v)

Se despeja el factor de amortiguamiento ¢ y con la condicidon anterior se obtiene la

expresion (4.22).
Ly, + Cyryr;
= opllt Grar)
v
(L + C,1yn; )
g T bgldlv
—=>1
" 27,
L 2
-4 > —— Cg‘rd
, Wy
L
g
<7 (4.22)
(G = Core)

Donde se define, una resistencia de amortiguamiento virtual critica en la ecuacion
(4.23) y la frecuencia natural para una resistencia fisica nula es similar a w, . en (4.24).

L

v,critico — 423
(= o) o
2 1 2
Wylrg=0 = I C = W, (4.24)
g“g

En el convertidor ensamblado, la resistencia de amortiguamiento fisica es de 1.1 Q. A
partir de esta, se calcula la resistencia de amortiguamiento virtual critica, obteniéndose
un valor de:
Ty critico = 6.7422 Q

En la Figura 4.16 se muestra el diagrama de Bode para distintos valores de la
resistencia de amortiguamiento virtual. Es evidente que, a medida que aumenta el valor
de la resistencia, el sistema presenta una respuesta mas estable y un mayor ancho de
banda. Basandose en este analisis, se selecciona una resistencia de amortiguamiento
virtual de 5.6 (), que ofrece un buen equilibrio entre estabilidad y desempefio del

sistema.
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Bode para diferentes valores de resistencia de amortiguamiento virtual
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Figura 4.16 : Bode para diferentes valores de resistencia de amortiguamiento virtual

4.7 Estrategia de control aplicada al convertidor AC-DC QABRS con OFFset

En la Figura 4.1, se integran todos los controladores en el convertidor trifdsico AC-
DC QABRS con OFFset. El lazo de control externo proporciona una corriente en el
neutro i,, para controlar la tension del OFFset. Esta corriente se suma a la corriente de

referencia i; (que se construye mediante la fase del PLL), entonces la corriente de
referencia i;” utilizada en el lazo de control interno es:

[
"Rk .k n
lj = lj + _3

Esta corriente i;* en el lazo interno (controlador de corriente) produce una corriente
de control (ij)*, que toma como referencia la corriente en el inductor i;, entonces como
se ha visto en el apartado anterior, se debe adicionar la corriente por la resistencia de
amortiguamiento virtual i,,; para obtener la corriente de control final (i;) que incluye

la dindmica de la resistencia de amortiguamiento virtual expresado en:
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Donde j=a,by c. Ademas i,;, se obtiene de dividir la tension en el inductor v ; entre

la resistencia de amortiguamiento virtual 7, es decir:
. UL]' dl]
lyj =? y v =LdE
Se debe tener en cuenta que es necesario aplicar una derivada para obtener la tension

en el inductor v, con el fin de evitar el uso de un sensor adicional. No obstante, este
proceso puede generar inestabilidad en el sistema si la corriente medida en el inductor
i; presenta ruido de alta frecuencia. Para mitigar este efecto, es indispensable filtrar la
sefal previamente utilizando un filtro pasabajo (LPF) con un ancho de banda de 200
Hz, lo que ayuda a eliminar el ruido no deseado y garantizar una respuesta mas estable
del sistema

Finalmente, las DRs y el desfase ¢, son calculados con (3.13) y (3.19),
respectivamente. Sin embargo, al aplicar control, se debe agrega una ganancia
dindmica G para mantener el arco seno en un valor real. Entonces los DRs, son

obtenidas con la expresion (3.16).

a, _ [
(7 = asin (<G;")l)
% _ asin (2 (4.26)
2 GIl,, ’
% _ asin (Q
\ 2 Glpy,
Y el desfase ¢ mediante la expresion (4.27) .
GI
@ = asin (7’”) (4.27)

Donde G, se obtiene en el convertidor para las diferentes zonas de potencias, por eso

se tiene un bloque selector de casos.

4.8 Validacion y simulacion en PSIM

Mediante el software PSIM, se valida la estrategia de control propuesta para el
convertidor QABRS AC-DC trifasico con oFFset. El controlador de corriente se

muestra en la Figura 4.17.
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Figura 4.17 : Simulacién de la estrategia control de corriente en el convertidor
QABRS (a) Diagrama de bloques (b) Corrientes trifasicas (¢) Referencia

En la Figura 4.17a se presenta el diagrama de bloques del controlador de corriente, el
cual fue implementado inicialmente en PSIM y posteriormente en VHDL. Como se

observa en la Figura 4.17c, la corriente en la red alcanza la referencia establecida, lo
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que permite obtener corrientes equilibradas en la red trifasica, tal como se muestra en
la Figura 4.17b. Estos resultados validan la efectividad del controlador para lograr el
equilibrio en las corrientes trifasicas. La THD obtenido con el control implementado
fue de 3.4%, significativamente menor al valor registrado en ausencia de control. Esto
demuestra la efectividad del controlador en la reduccion de la distorsién armonica

total, mejorando asi la calidad de la corriente en el sistema.

4.9 Pruebas experimentales

En las pruebas experimentales, se emplearon tres transformadores de alta frecuencia,
cada uno con un indice de transformacion diferente (para emular una perturbacion). A
través del control de corriente propuesto, se logr6 alcanzar el equilibrio en el sistema.
El controlador de corriente fue desarrollado de manera incremental paso a paso, con
el objetivo de evitar comportamientos inadecuados en el sistema, teniendo de premisa
que el controlador de tension esta funcionando. En una primera etapa, se implemento
un control no convencional en modo feedforward, en el cual se aplico

retroalimentacion a la referencia, como se muestra a continuacion:

I
G :Ohxi&

lref

nN-
v

1 i 2}
LPF | —_ I/_ S asen [~y

ic : i

PI

A 4

Figura 4.18 : Diagrama de bloques control feedforward fase j

En la Figura 4.18, la estrategia propuesta permite que el controlador (PI + LPF) no
actte en todo el rango, sino que introduzca solo un error minimo, ya que la corriente
de referencia se retroalimenta a la salida. Este enfoque contribuye a evitar posibles
fallas en el sistema en caso de que el control no esté¢ implementado correctamente,
incrementando asi la robustez y confiabilidad del sistema.

En la Figura 4.19 se presenta la corriente de red sin control (trazada en celeste), con
un valor RMS de 1.2 A para una potencia de referencia de 1 kW. La principal razén
por la cual no se alcanza la potencia de referencia es que la ganancia del convertidor

(K) varia en funcion de la potencia, lo cual hace necesario implementar un sistema de
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control. En contraste, la Figura 4.20 muestra la corriente de red con control (también

en celeste), con un valor RMS de 1.65 A, al

canzéandose la potencia de referencia. Sin

embargo, la THD resulta afectado debido a la falta de un ajuste en la ganancia G, que

esta directamente relacionada con el factor de calidad Q.

Te

: _ [10.0ms 100kS /s & 1 )
& =cov By 10k points 270y :
Yalue Mean tMin Max Std Dey ‘
Figura 4.19 : Resultados sin control
Tek Run [ ] | Trig'd
van la

: ~ (10.0ms 100kS/s & 1 :
& :=:cov By 10k points 270y :
Yalue Mean Min Max Std Dey

Figura 4.20 : Resultados con control feedforward
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Posteriormente, al controlador presentado en la Figura 4.18 se le afiade un R a 60 Hz
en paralelo con el controlador PI. Esta adicién permite una mejor compensacion de
componentes de frecuencia fundamental, reforzando la respuesta del sistema frente a
perturbaciones en la frecuencia de la red y reduciendo ain mas la distorsion armonica.
El nuevo diagrama incorpora el R en paralelo con el PI, y se representa de la siguiente

mancra:

lNI@

\ 4

i i i1 ~li
il PI LPF o[ 15 % ') asen
-1

A4
=~

Figura 4.21 : Diagrama de bloques control feedforward con resonante en 60
Hz

En primera instancia, no se observaron cambios notorios en los resultados del control,
por lo que se procedié a retirar la corriente de referencia y realizar pruebas con
diferentes valores constantes de G en todo el rango de potencia. Posteriormente, se
obtuvo un G dindmico adaptado a un rango de potencia especifico, con el objetivo de

mejorar la THD. El diagrama de bloques final se presenta a continuacion:

l’ G 30,

(o4 lc
PI LPF —>®—> =S S| asen

X
Y

\ 4

o

|

[any
nN
N

Figura 4.22 : Diagrama de bloques control sin feedforward con resonante en 60 Hz
(control final)

En la Figura 4.23 se presenta el andlisis de la THD en lazo abierto y en lazo cerrado,
considerando diferentes valores de G que varian entre 1.25 y 1.5. En la Figura 4.23(a),

G toma valores constantes en todo el rango de potencia. Se observa que la THD se
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reduce significativamente al emplear un control en lazo cerrado que depende del valor
de G. Especificamente, la THD disminuye notablemente para potencias cercanas a la
potencia nominal cuando G=1.25 mientras que, para potencias mas bajas, la THD se
reduce considerablemente al establecer G=1.5.

Con esta observacion, se desarrolld una segunda solucién que consiste en calcular un
G dindmico de acuerdo a la potencia a transferir, limitando G dentro del rango de 1.25
y 1.5. Esta estrategia result6 en cinco zonas dentro del rango de potencia, como se
ilustra en la Figura 4.23(b). Se puede notar que la THD resultante se minimiza en todo
el rango de potencia, alcanzando un minimo del 1.1% para la potencia nominal.

(2)

10,50%
Lazo abierto

G=1.5
G=1.35

9,50% =
8,50%
7,50% J =

6,50% - G=1.25

THD (%)
[ ]

5,50% PS L4
4,50% [
3,50%
2,50%

1,50% ¢ :

0,50%
300 500 700 900 1100 1300 1500

Power (W)

4,50% (b)
) ()

4,00% )
3,50%
3,00%

2,50%

THD (%)

2,00%

1,50% ° G=1.3 —
G=135 ° o e
1,00%

G=1.28
0,50%

300 500 700 900 1100 1300 1500

Figura 4.23 : THD para diferentes G: (a) Valores fijos (b) Valores dindmicos
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En resumen, se presenta en la Tabla. 4.1 los valores G segiin cada zona de potencia
obtenida de la Figura 4.23 que ha sido implementada en una tabla de busqueda (LUT),

donde cada zona de potencia ha sido obtenida de forma empirica.

G Zona de potencia
1.5 [300,800 >
1.35 [800,1050 >
1.3 [1050,1250 >
1.28 [1250,1400 >
1.25 [1400, —

Tabla 4.1 : Ganancia G dinamica

Este rango proporciona un buen equilibrio entre la THD resultante y la eficiencia del
convertidor.

En la Figura 4.24 se muestra el proceso de precarga de v,rr y la dindmica del
controlador de tension al activarse. Inicialmente, el capacitor C,rr se carga a través
de los diodos del puente de MOSFETs en el lado AC, y mediante una resistencia de
precarga conectada en paralelo al switch bidireccional de arranque, el cual se activa
cuando la tensién v,zr alcanza el valor de amplitud de voltaje V,, = 220v2.
Posteriormente, en el momento ¢t,y, se inicia la estrategia de control de lazo cerrado,
con una referencia de tension vy = 350V y un step de potencia activa F; = 300 W.
En la Figura 4.24 se observa que v, g alcanza el valor de referencia v, después de

360 ms, presentando un sobreimpulso de aproximadamente 2.8%.

Telkeprevu [~~~ ———— 4 G —— 1
' f : : ar S0l f f
[ : i : : i : 6 -59.00ms 307.2Y
...... — a - - - . . . . PR . o] 'D 306.0ms 3524y
A — U'ON : T : £365.0ms A45.20% |-
N T Vgy =350V - |+ Modo control en lazo
| | ! | cerrado
" : o .f'"" """ m._ | | i
‘Precarga por los ¥
....... diodos ;_--360#ms
: / ton' | 1 : : : : :
' ' ' T\Z00ms TS .00kS /s 7 : :
25.0Y 10k points 356 v

Value Mean Min Max Std Dev
Frequency 59.88 Hr 59.88 59.88 59.88 0.000

Figura 4.24 : Dindmica de la precarga y control de tension del offset
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Entonces, las tensiones de entrada del QAB, en ¢l lado AC, son tensiones DC con un

alto rizado (casi 100%) como se muestra en la Figura 4.25.

Figura 4.25 : Tensiones de entrada del QAB

La validacion del flujo de potencia G2V y V2G se presenta en la Figura 4.26 y Figura
4.27,para 1.5 kW y -1.2 kW respectivamente. Como se observa, se lograron corrientes
de red trifasicas equilibradas con THD de 1.15% y 1.12% respectivamente, verificando

la correccion de la estrategia de control.

Tekpw [

i ! 1Trig'd

4 ,
\

 ppl=099l [ __;_;_____'____mpi‘_l\@a_ls%_._;_;
.0 250 . . . . g . 100k8/s. 0 7 ] 5 \\/f 5
10k points 275 Y CF

2.00 4

Yalue Mean Min Max Std Dev : :
RMS 5.05 4 4,87 219m 5.06 383m : i
[ 1 Lt 2200 221 19.3 221 259m
IMean 3.48 4 3.43 -132m 3.49 121m

Figura 4.26 : Modo G2V para 1.5 kW
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lq =—Ugp = I,

FP =0.99 THD;, = 1.12%

Figura 4.27 : Modo V2G para 1.2 kW

A continuacidn, en la Figura 4.28 se muestran las tensiones moduladas y la corriente
de alta frecuencia (en el circuito de tanque) para dos periodos de red y para 1 kW en
modo G2V. Se observa que la corriente de alta frecuencia tiene una amplitud casi
constante, ya que la ondulacion de baja frecuencia se elimina en el lado secundario de
los transformadores de alta frecuencia. La amplitud de la corriente de alta frecuencia
es I, ~ 2,82v2 ~ 3,98 4, valor que se aproxima a los resultados analiticos, con un
error de casi el 2% debido a las pérdidas del convertidor y a las imprecisiones de las

mediciones.

N vahf vbhf e vchf iL

/

IL(rms) = 282A

Figura 4.28 : Tensiones moduladas y la corriente de alta frecuencia en 1 kW
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El modo ZVS se valid6 para el modo G2V y una potencia activa de 1.5 kW, como se

observa en la Figura 4.29. En esta figura, €l voltaje modulado de la fase vgp s se evalta

4 51 . . , a b3
en —* = wyt = —, mientras que el voltaje DC modulada v, se evalia en => = —, es
2 8 2~ 2

decir, sin transferencia de potencia reactiva.

Tekstop [ = ] : |

Ll
N

250V 4.00ps 250MS/s
250 V © w00k 10k points

Walue Mean Min Max St Dew
Frequency 120.0kHz 120.0k 120.0k 1200k 3.785
Peak-Peak 17.6 & 15.4 11.6 18.2 2,17

Figura 4.29 : Analisis ZVS para 1.5 KW en w,t = 5?”

La respuesta dinamica del controlador propuesto fue evaluada ante un escalon de
potencia de 420 W a 850 W, como se muestra en la Figura 4.30. Se observa que las
corrientes instantaneas de la red alcanzan rapidamente sus valores deseados, lo cual
valida la capacidad del controlador para responder de manera répida y eficiente ante

cambios de carga.

lg iy —i,
THD;, = 3.8% THD;, = 1.84%
la(rms) = 0.7

ia(rms) == 134

Figura 4.30 : Escalon de 420 W a 850 W al convertidor QABRS en lazo cerrado
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La robustez del controlador propuesto se evaluoé bajo condiciones de desequilibrio,
considerando amplitudes de 210 V, 220 V y 230 V rms en cada fase, como se muestra
en la Figura 4.31. Las corrientes de red se regularon para formar un sistema trifasico
equilibrado con una amplitud de I,,, = 1.36 A. A pesar de las perturbaciones en las
tensiones, las corrientes de red trifasicas resultantes se aproximan a un sistema trifasico
perfectamente equilibrado, lo cual confirma la eficacia y robustez de la estrategia de

control propuesta.

—_—T, Uy =T g iy =i

vb(rms) =220V

Ve(rms) = 230V Va(rms) = 210V

Figura 4.31 : Respuesta ante condiciones de desequilibrio

Finalmente, los resultados de eficiencia y THD para los modos G2V y V2G, sin
transferencia de potencia reactiva, se presentan en Figura 4.32 y Figura 4.33,
respectivamente. Las figuras muestran que la mayor eficiencia se alcanza en el modo
V2@, con un 96.4%, debido a que se logra el modo ZVS en todos los ABs. En cambio,
en el modo G2V, el ZVS se pierde en el AB del lado AC cuando los angulos de los
DR son pequefios. Se obtuvo una THD baja en ambos modos G2V y V2@, alrededor
del 1.1% en la potencia nominal de 1.5 kW (se redujo la potencia nominal debido a la
inductancia de fuga de los transformadores, que agregaron 28 uH a L,.) y una THD de

4% en 300W (20% de la potencia nominal).
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Figura 4.32 : Analisis de eficiencia en ambos modos
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Figura 4.33 : Analisis de THD en ambos modos

La distribucion tedrica de pérdidas para una potencia de 1.5 kW en modo V2G se
presenta en la Figura 4.34. Las pérdidas mas elevadas se observan en los
transformadores de alta frecuencia, principalmente debido al alto voltaje en el lado
primario. Cabe destacar que el volumen de los nicleos no fue optimizado, ya que se
dimensiono en funcioén del valor méximo de voltaje, lo cual sugiere que un proceso de

optimizaciéon podria reducir considerablemente estas pérdidas. Ademas, se
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identificaron pérdidas de conduccion significativas en los ABs del lado de CA debido

al alto voltaje en estos componentes.

Conduccion

l_ Conmutacion

<«— Inductores de los

Induct
hductor filtros

Resonante —>

Transformadores
de HF

Figura 4.34 : Distribucion de perdidas en modo V2G, para la potencia nominal

En conclusion, la estrategia de modulacion y control fueron implementadas con éxito,
obteniendo resultados favorables que posicionan al convertidor como un excelente
candidato para aplicaciones de electromovilidad. Este convertidor muestra una notable
robustez frente a desequilibrios y cambios de carga, garantizando un funcionamiento

estable y confiable en condiciones variables.
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OBSERVACIONES Y RECOMENDACIONES

Es fundamental realizar una medicion precisa de la inductancia de fuga en
aplicaciones con tanque resonante, ya que esto permite determinar el valor
exacto de L, y garantiza que el sistema resuene en la frecuencia de disefio,
optimizando asi su eficiencia.

Durante la operacion en los modos V2G y G2V, se observan variaciones en la
eficiencia. La eficiencia mas alta se alcanza en el modo V2G, dado que el modo
ZVS se mantiene en todos los ABs. En el modo G2V, sin embargo, esta
eficiencia se ve limitada por la pérdida de ZVS en el lado AC cuando los
angulos del DR son pequefios.

El controlador propuesto ha demostrado ser robusto ante desequilibrios en la
red trifasica, manteniendo las corrientes de red casi equilibradas a pesar de las
variaciones en los voltajes de linea, lo cual confirma la estabilidad del sistema
bajo condiciones de perturbacion.

En potencias bajas, la THD aumenta en lazo abierto, lo que podria afectar la
calidad de la energia en sistemas de menor consumo y una solucion ha sido el
control en lazo cerrado con la ganancia G dindmica para obtener una THD baja.
Se sugiere realizar un analisis del campo magnético para optimizar el volumen
de los nucleos de los transformadores, lo cual podria reducir las pérdidas en
futuros disefos y mejorar la eficiencia del sistema.

Se recomienda evaluar la misma estrategia de modulacion y control en un
convertidor trifasico QAB AC-DC que utilice exclusivamente inductores de
alta frecuencia como elementos de almacenamiento temporal, con el fin de
aumentar la densidad de potencia.

Es aconsejable realizar un analisis de viabilidad para la implementacion de una
estructura grid-forming en este tipo de convertidores, permitiendo asi una

operacion tanto aislada como conectada a la red.
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CONCLUSIONES

Se logro6 disefiar un convertidor bidireccional y aislado AC-DC trifasico de una
sola etapa de conversion tipo DABRS para aplicaciones de electromovilidad,
en los modos G2V y V2G, con una eficiencia maxima de 96.4%.

La estrategia de modulacion y el esquema de control implementados fueron
exitosos y se validaron experimentalmente, lo que posiciona al convertidor
como un excelente candidato para aplicaciones de electromovilidad V2G,
especialmente bajo condiciones de desequilibrio de red.

Se alcanz6 una eficiencia 6ptima en el modo V2G (96.4%), confirmando la
efectividad del ZVS en los ABs del lado AC, aunque en el modo G2V se
registraron menores niveles de eficiencia debido a la pérdida de ZVS en
algunas condiciones.

Se logré una THD baja (1.12%) en la potencia nominal de 1.5 kW, lo que
demuestra la capacidad del sistema para mantener una alta calidad de energia,
y en potencias bajas la THD fue 4% (20% de la potencia nominal)

Los resultados muestran que el convertidor cumple con los requisitos de
calidad de energia, eficiencia y robustez, haciéndolo ideal para sistemas de
carga bidireccional de vehiculos eléctricos debido a presentar baja THD
(1.12%) segtn la normativa IEEE 519, alta eficiencia (96.4%), tolerancia a
condiciones de desequilibrio y cambios bruscos de potencia en periodos cortos.
Se validé el desacoplamiento de potencia trifdsico con la estrategia de
modulacion planteada al problema no lineal, reduciendo el calculo
computacional, de usar una computadora a un simple procesador.

Se valido en la inyeccion de energia reactiva, el importante papel del DR en la
bateria para mantener el equilibrio en el transformador de alta frecuencia, en
ese sentido el convertidor QABRS presenta la capacidad de inyectar energia
reactiva y activa segun los requerimientos del sistema.

Se valido el uso del controlador resonante y el damping virtual para mejorar la
corriente en la red, obteniéndose una THD baja (1.12%) segln la normativa
IEEE 519.

Se contribuyd a la generacion de conocimientos con la estrategia de

modulacion y control planteados para este convertidor QABRS DC-AC
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mediante la publicacion de dos articulos en conferencia y un articulo en

proceso de revision en una revista Q1 (ver ANEXO G).
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ANEXO A: ANALISIS QAB (SOLO INDUCTOR)

L
nym

nvahf | iL

nvbhf @ vohf

nvchf

Andlisis generalizado

= nvahf + nvbhf + nvchf - vohf
L =

JwsLy
Vg = Van + Vorr
Vp = Vpn + Vorr

Ve = Ven + Vorr
a
Xq = sen({)
ap
Xp = sen(7)
aC
X, = sen(;)
aO
Xp = Sen(7)

n%([va]xae‘j‘pa + [vplxpe /%0 + [v,]x.e /%) — (%Voxoe‘f‘!’)

i, =
g JjwsLy

. 4 n([va]xae_j(pa + [vb]xbe_j(pb + [vc]xce_j(pc) - (Voxoe_j(p)
LL =

- .TT
TweL, ez

i, = n([vlx.e %472 + [vylxpe /P72 + [v,]x.e /P72
L alta bi*b

— (%xoe—ffp—g)}

[n(vaxa cos(wst - (pa) + VpXp cos(wst - (pb) + veXc cos(a)st - (pc))

iL =
TwgL,

— (Vox, cos(wst — ¢))]

Calculo de la corriente de entrada, en el puerto a es:

lap = nip, X mq(t)
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—4n
=— [n(v x, cos(wst — @,) + vpxp cos(wgt — @p) + VX cos(wgt — @)
SHr

— (Vox, cos(wst — ¢))]

X

o 4 Toag)
;mcos ((Zk — 1)(5 - 7) sin((2k — 1) (wst

- (pa))

Donde m, es la modulacion por unidad del puerto a.

El valor medio por ciclo de conmutacion de ig;r puede ser determinada como:

1 2T
tay = 3y dC0.)

1?7 —4n
S 2m o TwsL,

[n(vgxg cos(wst — @,) + vpxp cos(wst — @p)
+ UeXe cos(wst - ro)) - (Voxo cos(wst - Qo))]

- 4 T Qg .
Z (ZICT)T[COS <(2k - 1)(5 - 7) sm((Zk - 1)((1)St
k=1

X

— ¢a)) | d(wst)

Analizando la integral entre su primer término y el resto de sus sumandos resulta:

1 (—4n

21
0

TwgL,
+ UeXc cos(wst - QDC)) - (VoXo cos(wst - 90))]

4
X ;xasen(wst — ¥q)
21
+ f [n(vyx, cos(wst — @) + vyxp cos(wgt — @p)
0
+ VeXc cos(wst - (pc)) - (Voxo cos(a)st - (P))]

= 4 T Qg .
X ;mcos <(2k — 1)(5 — 7) sm((Zk — 1) (wst

- q)a)) d(wst)
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2T (nw I ) (;) f [n(v,x, cos(wst — @) + vyxp cos(wgt — @)
S™r 0

+ VeXc cos(wst - (pc)) - (V:)xo cos(wst - (,0))] X xasen(wst - (pa)

1 —4n 4 2m
=5 (na) T ) (E) f [n(vex, cos(wst — @g) xgsen(wst — @,)
SHTr 0

+ v,xp, cos(wst — @p) xgsen(wst — @)
+ VX COS((‘)st - <pc)xasen((‘)st - (pa))

- ‘/OxO COS(wSt - (p) xasen(wst - (pa)]

1 ( —4n )(4) fz” VaXgXgsen(2wst — 2¢,)
=— — n
2n \nwgL,./ \1/ ), 2

+ vy x,xp cos(wgt — @p) sen(wst — @)

+ v xgx. cos(wgt — @) sen(wst — <pa)>
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1/ —4n \ /4\ (°"
T2 (nw L ) (E) j [n(vpxaxp cos(wst — p) sen(wst — @q)
str 0

+ vexgx, cos(wst — @c)sen(wst — @q))
— VoXgqX, cos(wst — @) sen(wst — @4 )]
NOTA: cos(wst — @) sen(wst — @)

1
= E (Sen(wst —Pp + wst - Qﬁa) - Sen(wst — @p — wst + (pa))

1
= E (sen(wst — @ + wst — ;) — sen(p, — <Pb))

2T
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ialf = (2—) xa[n(vabsen(q)a - (Pb) + vcxcsen(q)a - (pc))
mT4wgL,

- Voxosen((pa - (P)]

De forma analoga, en el puerto b y c:

8n
iblf = (77.'2(1) 1, )xb [n(vaxasen((/)b - (pa) + vcxcsen((pb - (pc))
sbr

— Vox,sen(@p — 4’)]

8n
iclf = (77.'2(1) 1, )xc[n(vaxasen((poc - (pa) + vabsen((poc - (pb))
sbr
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ANEXO B: COEFICIENTES DE LA SERIE DE FOURIER

Sea la serie de Fourier definida como:

f(t) =ay+ Z[akcos(ka)st) + bysen (kwgt)]

k=1
Célculo de ay, se integra ambos términos:

Ts Ts 0
Cf@dt= | f{ag+ Y [axcos(kogt) + bysen (kogt)]de
[t =y

T Ts T

3 3 7
fTSf(t) dt = fTs aydt + fTsZ aicos(kwst) + bysen (kwgt)] dt
2 2 2 k

J
T

%) T
2
= ZfTs kcos(kcust)dt+f bysen (kwgt)dt
k=1""2

Ts Ts
B ag sen(kwst) o kcos(kwst) o
=20 ko s ko T
k=1 —= S
2 2
=0
Se obtiene:

1 (5
=— t)dt
a=g) f©
Calculo de ay, se multiplica por cos(kwt):

(oo}

f(t)cos(mwgt) = agcos(mwgt) + Z[akcos(kwst)cos(mwst) + bysen (kwgt)cos(mw;gt)]
k=1

Se integra ambos términos:

TS TS

2 2
fTSf(t)cos(mwst)dt = f 7, 40€0S t)dt +
2 2

f Z aicos(kwst)cos(mwst) + bysen (kwgt)cos(mwgt)] dt
7S

o T Ts
fTSf(t)cos(mwst)dt = ZJ-Z aicos(kwgt)cos(mwt)dt + fis by sen (kwg,tycos(mwgt)dt
2 k=1""2 2

B1



B2
Aplicando la propiedad de ortogonalidad:
o T
z fis aycos(kwst)cos(mwgt)dt =0 sik #m
k=1""2
Entonces:

Ts

TS
2 2 a;T.
J.T f(®)cos(kwst)dt = fT aycos?(kwgt)dt = kzs

Finalmente, se obtiene:

2 (T
a, == | ft)cos(kwst)dt
Ts ),

Andlogamente, se calcula by:
f(t)sen(mwst) = agsen(mwgt) + Z[akcos(kwst)sen(mwst) + bysen (kwgt)sen(mwst)]

k=1

Se integra ambos términos:

TS TS
2 2
fTsf(t)cos(mwst)dt = f 7, dosen st)dt +
2 2
Ts o

fis Z [arcos(kwst)sen(mwst) + bysen (kwgt)sen(mwgt)] dt
T2 k=1

Ts o Ts Ts
fisf(t)sen(mwst)dt = ZIZ aicos(kwst)sen(mw,t)dt +fjs bysen (kwst)sen(mwgt)dt
2 k=1""2 2
Entonces:

kas
2

Ts Ts
jisf(t)sen(kwst)dt = Jis bisen?(kwgt)dt =
2 2

Finalmente, se obtiene:

Ts

2
by == | f(t)sen(kwst)dt
Ts ),
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Célculo de componentes a,, ai Y by, para la onda bipolar simétrica con variacion
de ancho de pulso:

a) Calculo de ay:

1 (5 1{ (3 Ts
ao=FS of(t)dt:ﬁ foAdt+f%—Adt =0

b) Calculo de ay:

to+Ts
e = 7 . f(t)cos(kwst)dt =0
c) Calculo de by:
2 t0+T5
b, = — f(t)sen(kwst)dt
Ts Jg,
Ts , arTs 3Ts , a(Ts
2 (araz 3(z)
b= fT o) Asen(kwgtyde + | - —Asen(kast)dt]
2\2m 4 2\2m

- als ) G- 9) o)
i)

b, = 24 k(5 “) vki
k_kT[COS ) ) , impar

Sik=1

Finalmente, se obtiene:

T

44 a _
X (t) = Z o cos| k (E — E) sen(kwgt), V kimpar
k=1
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ANEXO C: ANALISIS QABRS (TANQUE RESONANTE)

L. ¢,
nvahf I
| i _— v
nvbhf ly onf
MH
{zﬂ* 1o
nvchf l

Analisis tanque - resonante

- nvahf + nvbhf + nvchf - vohf
L=

. 1
]wSLT' +ijCT

Donde:
Vg = Van + Vorr
Vp = Vpn + Vorr

Ve = Vep + Vorr

aa

Xq = sen(—

a ( 2 )
ap

xp = sen(—)
2

aC

Xe = sen(7)

aO
X, = sen (7)

4 4 »
nE([va]xan + [vb]xbeo + [vc]xceo) - (E Voxoe ](p)

. 1
]wSL‘r' +ijCT'

4 n([valxae ™% + [vp)xpe I + [vc]xce %) — (Vpx,e77?)

T (wSLT - ﬁ) ez

(n ([valxae ™= + [ Jxpe ™2 + [nelee %) — (Voxoe 7977}
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—4

2

— (Vox, cos(wst — )]

i = [n(vax, cos(wgt) + vpxp cos(wgt) + v.x,. cos(wgt))

Célculo de la corriente de entrada, en el puerto a es:

lap = nip, X mg(t)

= —— [n(vyx, cos(wst) + vyxp cos(wst) + vex, cos(wgt))

— (Vox, cos(wst — ¢))]

Z 2k — D °® ((Zk - 1)(5 - 7) sin((2k — 1)(wst))]
k=1

X

Donde m, es la modulacion por unidad del puerto a.

El valor medio por ciclo de conmutacion de ig;r puede ser determinada como:

1 2
laif = %f lar d(wgt)
0
1 21T —4n
- 2 1 [n(vgxq cos(wst) + vpx; cos(wst) + vex, cos(wst))
o nz(F-%)

— (Vox, cos(wst — )]

X

2 k= Dn cos <(2k - 1)(5 - 7) sin((2k — 1)(a)st))] d(wst)
k=1

Analizando la integral entre su primer término y el resto de sus sumandos resulta:

1 —4n 2m
" on ( 1) f [n(vaxq cos(wst) + vpxp cos(wst) + vexe cos(wst))
nZ|(F —+ 0
F

4
— (Vox, cos(wst — 9))] X —xgsen(wst)
2m
+ _[ [n(vex4 cos(wst) + vpxp, cos(wst) + v.x. cos(wgt))
0
- (Voxo cos(wst - (P))]

X

z —(Zk D cos <(2k - 1)(5 - 7) sm((Zk — 1)(wst))] d(wst)
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1 —4n 4y (%"
=— —— (—) f [n(v,x, cos(wst) + vyxp cos(wgt) + vex,. cos(wst))
2n\ o (F _ l) ) J,
F
— (o, cos(wst — ¢))] X xgsen(wst)
1 —4n 4y (%7
=\ —— (—)f [n(vyx, cos(wgt) x,sen(wgt)
21 7 (F _ F) ) J,
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0

1
2T nZ(F—I? T

1
NOTA: cos(wst — @) sen(wgt) = > (sen(wst — @ + wst) — sen(wst — @ — wgt))

1
= (senRwst — @) + sen(g))

= % ﬁ (g) jOZn [Voxaxo(%sen(go))] dwgt
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ialf = [KV()xosen(<p)]xa
Donde:
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2 J—
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De forma anéloga, en el puerto b y c:
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ANEXO D: SCRIPT MATLAB DISENO DEL CONVERTIDOR QABRS
AC-DC TRIFASICO CON OFFSET

% Author:

% Disefio de un convertidor QABRS con oFFset
clc,clear,close all;

$Programa para calcular los componentes

P = 2000;

Vi = 220*sqrt(2);

Vo = 400;

fs = 120e3;

ws = 2*pi*fs;
%$Parametros de disefio
Q = 4;

F=1.1;

$Calculo parametros DABRS
n = Vo/(1.5*V1)

Ro = 3*Vi~2/(2*P);

Req = (8/pi”2)*1.5*Ro*n"2;
Z = Q*Req;

wr = ws/1.1;

$Circuito resonante
Lr = Z/wr;
Cr = 1/ (Z*wr) ;

@)
i
Il

o® o o©

5.6246e-09

%$Entonces, como se tiene capacitores de 22nF --> 4X22nF =
5.5nF

Cr = 5.5e-9

Lr = 1/ ((wr"2)*Cr);

-
K
Il

o° o° o°

3.869%e-04

Lr = 390e-6

$Frecuencia de resonancia
wr = 1/(sqrt(Lr*Cr));
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$Factor de frecuencia
F = ws/wr
Z = sqgrt (Lr/Cr);

SFactor de calidad
Ro = 3*Vi~2/(2*P);
Q = 2/((8/(pi”2))*(1.5*%R0)*n"2)

Ksr = 8*n/(Z2* (F-(1/F))*pi~2)

$Calculo de la corriente maxima

phi shift = (180/pi)*asin(P/(1.5*Ksr*Vo*Vi)) %en deg
Vihf refsec = (4/pi)*1.5*Vi*n;
Vohf = (4/pi) * (Vo) ;

$Corriente maxima en el tangque resonante
Iohf mod = sqgrt(Vihf refsec”2 + Vohf"2 -
2*Vihf refsec*Vohf*cos (phi shift* (pi/180)))/(Z* (F-(1/F)))

KFPGA = 1/ (1.5*Ksr*Vi)
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ANEXO E: TARJETAS IMPRESAS CONVERTIDOR QABRS AC-DC
TRIFASICO

A) Puente completo conectado al sistema trifasico con offset (TABRS)

El circuito contiene:
e 4 MOSFET de potencia para cada linea del sistema trifasico (marrdn).
e 2 condensadores de desacoplamiento en 0.1uF en cada brazo del puente
completo.
e 1 capacitor de 1uF en la entrada del bus DC.
e Una distribucion de 4 capacitores para el OFFSET de 5.6uF (350VDC).

e Tarjetas de sensores de corriente y tension (color celeste).

La tarjeta impresa y 3D del circuito descrito, se muestra en la Figura

E1l y Figura E2, respectivamente.

Figura E1: PCB del puente completo conectado al sistema trifasico con offset.

Las lineas de potencia son gruesas con respecto a las del driver debido a la corriente
que circula en estas. Note en la figura E2, la presencia de unos puentes intermedios,

para la topologia de este convertidor no son usados.



G2

Figura E2: 3D del puente completo conectado al sistema trifasico con offset.

B) Puente completo conectado a la bateria

El circuito contiene
e 4 MOSFET de potencia conectado a la bateria
e 2 condensadores de desacoplamiento en 0.1uF en cada brazo del puente
completo

e 2 capacitores de 10uF en la entrada del bus DC

La tarjeta impresa y 3D del circuito descrito, se muestra en la Figura E3 y Figura E4,

respectivamente.
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Figura E3: Puente completo conectado a la bateria.

Figura E4: Puente completo conectado a la bateria 3D.
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En la figura se ve claramente los MOSFET de potencia, los condensadores de entrada,

el inductor del filtro de entrada y los drivers.

C) Tarjeta de Control FPGA

Para el control del circuito de potencia, se vio por conveniente que este convertidor
sea controlado por un FPGA, por su flexibilidad, rapidez y paralelismo. La tarjeta
seleccionada para este propodsito fue la tarjeta Del0 Nano SoC, debido a la gran
cantidad de pines disponibles y su flexibilidad al momento del disefio. Dada la gran
cantidad de componentes en la PCB, y ademads ser necesario una plano tierra para
reducir la interferencia electromagnética se usa 4 capas para este proposito. E1 PCB es

mostrado en la siguiente figura:

Figura E5: Tarjeta de Control De0 nano 3D.

El circuito contiene
e 3 tarjetas de instrumentacion.
e ] tarjeta de fuente de alimentacion.

e ] tarjeta Del0 Nano SoC.
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Figura E6: Tarjeta de Control Del0 nano SoC PCB.
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D) Tarjeta de instrumentacion

La tarjeta de instrumentacion contiene la electronica analdgica para adaptar el sensor
de tension y corriente al controlador, aprovechando al maximo la resolucién del ADC.

Admite 6 canales.

Figura E7: Tarjeta de Instrumentacién PCB.
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Figura E8: Tarjeta de Instrumentacion 3D.

E) Tarjetade sensores de tensién y corriente

La tarjeta de sensores adapta la tension y corriente de red a la tarjeta de
instrumentacion.



Figura E9: Tarjeta de sensores 3D.

) SBO2HUCOBE I

Figura E10: Tarjeta de sensores PCB.
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ANEXO F: SCRIPT CONTROLADORES

% Author: Script controladores
close all;

clear;

clc;

fs=120e3; %frecuencia de muestreo
Ts=1/fs; %periodo de muestreo
Tr=10*Ts;

Lfo=200e-6;
Cfo=1.2e-6;

Rd=1.1;

RL=80e-3;
wcfo=1/sqgrt(Cfo*Lfo);
fco=wcfo/(2*pi)

Rv_critica = Lfo/(2/wcfo - Cfo*Rd)

nGp2=(wcfo*wcfo)*[Rd*Cfo 1];
dGp2=[1 (Rd+RL)/Lfo (wcfo?2)]; % se ha agregado retardo
[NG2,dG2]=c2dm(nGp2,dGp2,Ts, tustin');

opt=bodeoptions('cstprefs'); %Cambiar a Hz el eje X del bode
opt.FreqUnits = 'Hz';

sysGp2=tf(nGp2,dGp2);

figure(1);

bode(sysGp2,opt)

grid

title('Average model transfer function');

% Controlador %
wc=2*pi*400;

% LPF

n2=wc*wc;

d2=conv([1 wc],[1 wc]);
[NLPF,dLPF]=c2dm(n2,d2,Ts,'tustin');
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kp=1;
ki=wc*kp;
Ti=1/ki
nPl=[kp kil;
dPI=[1 0}];

% Resonante en 60HZ
wo=2*pi*60;
nR60=256*[0 2 0];
dR60=[1 2 wo”2];

ncl=conv(nPl,dR60)+conv(nR60,dPl);
dcl=conv(dPI,dR60);

% Resonante en 180 Hz

kr=32;

bw=2;

nR180=kr*[0 bw 0];

dR180=[1 bw 9*wo"2];
nGc3=conv(ncl,dR180)+conv(nR180,dcl);
dGc3=conv(dcl1,dR180);

% Resonante en 300 Hz
kr=16;

bw=2;

nR300=kr*[0 bw 0];
dR300=[1 bw 25*wo"2];

nGcd=conv(nGce3,dR300)+conv(nR300,dGe3);
dGc4=conv(dGc3,dR300);

% Lazo abierto
nc=conv(nGc4,n2);
dc=conv(dGc4,d2);

[ndlo,ddlo]=c2dm(nc,dc,Ts, ' tustin');

nT1=conv(nc,nGp2);
dT1=conv(dc,dGp2);
sysLPF=tf(nT1,dT1);
figure(2);
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bode(sysLPF,opt);
grid;
title('Bode Response');

% figure(3);
% Glcl = sysLPF/(1+sysLPF);
% step(Glcl)

% syms eps
% vpa(solve(16 == 100 * exp(-(eps * pi) / sqrt(1 - eps”2)), eps))

%%
Y ¥HFFXEEEX Control de tension DC * ¥ H*xkk

% frecuencia de muestreo
fs=30e3;
Ts=1/fs;

% Parametros

Cf=22e-6;

fm=10; % frecuencia de corte del Pl
wc=2*pi*fm;

Tr=10*(1/(fs)); % retardo de tu sistema

% Paso 1: Calculo de a
a=1/(wc*Tr);

% Paso 2: Calculo de Ti
Ti_Vc=a*a*Tr

% Paso 3: Calculo de K
kpVc=Cf/(a*Tr)
kiVc=kpVc/Ti_Vc

% Controlador Pl
npi_Vc=kpVc*[Ti_Vc 1];
dpi_Vc=[Ti_Vc 0];

% nR60_Vc=2*[02 0];
% dR60_Vc=[1 2 wo*wo];
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%
% nc_Vc=conv(npi_Vc,dR60_Vc)+conv(nR60_Vc,dpi_Vc);
% dc_Vc=conv(dpi_Vc,dR60_Vc);

% modelo de la planta
nGp=1/Cf;
dGp=conv([1 0],[Tr 1]); % considerando retardo

opt.XLim = {[0.01 10000]}; % Ajusta el rango de frecuencia en Hz (por ejemplo, entre
10y 1000 Hz)

nT=conv(npi_Vc,nGp);
dT=conv(dpi_Vc,dGp);
figure(1),
bode(nT,dT,opt);
title('Pl de Vc');

grid;

sysVC = tf(nT,dT)

% figure(2);
% Glc1 = sysVC/(1+sysVC);
% step(Glcl,5)

%%
% Grafica para diferentes valores de resistencia de amortiguamiento rd
% Parametros constantes

Lfo = 200e-6;
Cfo=1.2e-6;
RL = 80e-3;

Ts = 1e-4; % Tiempo de muestreo
wcfo = 1/sqgrt(Cfo * Lfo);
fco = wcfo / (2 * pi);

% Rango de valores para rd
rd_values =[0.5, 1.1, 2.0, 5.0]; % Puedes cambiar los valores de rd aqui

% Opciones para el diagrama de Bode
opt = bodeoptions('cstprefs');
opt.FreqUnits = 'Hz';



% Iniciar la figura
figure;
hold on;

% lterar sobre los diferentes valores de rd

for rd = rd_values
% Numerador y denominador de la funcion de transferencia
nGp2 = (wcfo * wcfo) * [rd * Cfo 1];
dGp2 =[1 (rd + RL) / Lfo wcfo”2];

% Funcion de transferencia en continuo
sysGp2 =tf(nGp2, dGp2);

% Graficar el Bode
bode(sysGp2, opt);
end

% Agregar leyenda y titulo

legend(arrayfun(@(rd) sprintf('rd = %.1f', rd), rd_values, 'UniformQOutput’, false));
grid on;

title('Bode para diferentes resistencias de amortiguamiento');

hold off;

%%
% Graficar la resistencia virtual con un damping pequefio
% Parametros constantes

Lfo = 200e-6;
Cfo=1.2e-6;
Rd=1.1;

fco = wcfo / (2 * pi);

% Rango de valores para Rv
Rv_values =[1.1, 2.0, 5.0]; % Puedes cambiar los valores de Rv aqui

% Opciones para el diagrama de Bode
opt = bodeoptions('cstprefs');

opt.FreqUnits = 'Hz';

% Iniciar la figura
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figure;
hold on;

% Iterar sobre los diferentes valores de Rv
for Rv = Rv_values

wcfo = sqrt(Rv/((Rv+Rd)*(Cfo * Lfo)));

% Numerador y denominador de la funcién de transferencia
nGp2 = (wcfo * wcfo) * [Rd * Cfo 1];
dGp2 = [1 (Lfo+Cfo*Rd*Rv)*(wcfo * wcfo/Rv) wefo”2];

% Funcion de transferencia en continuo
sysGp2 = tf(nGp2, dGp2);

% Graficar el Bode
bode(sysGp2, opt);
end

% Agregar leyenda vy titulo

legend(arrayfun(@(Rv) sprintf('Rv = %.1f", Rv), Rv_values, 'UniformOutput’, false));
grid on;

title('Bode para diferentes valores de resistencia de amortiguamiento virtual');
hold off;
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ANEXO G: PAPERS

El presente trabajo de tesis ha dado lugar a dos publicaciones en conferencias
internacionales y a una publicacion en una revista Q1, actualmente en proceso de
revision (octubre de 2024). Esto destaca la relevancia cientifica de este estudio en el

area de la electronica de potencia y su contribucidn al campo de la electromovilidad.
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Nashville, TN, USA, 2023, pp. 2216-2221

2. D. Sal y Rosas, D. Chavez, G. Navarro and M. Lafoz, "Isolated and
Bidirectional Three-phase Single-Stage Quad-Active-Bridge Series-Resonant
AC-DC converter," 2023 25th European Conference on Power Electronics
and Applications (EPE'23 ECCE Europe), Aalborg, Denmark, 2023, pp. 1-7

Publicacion en revista, en proceso:
1. D. Chavez, D. S. y Rosas and J. Tafur, "Quad-Active-Bridge Resonant-Type
Single-Stage Three-Phase AC-DC Converter: Modulation and Control for
V2G Applications, " in IEEE Transactions on Power Electronics, in process.





