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microinversor fotovoltaico multinivel

Diego N. Vera Herrera

2022



“La vida desliza a través de perturbaciones.”
— Guillermo Huerta



Agradecimientos

Primero quiero agradecer profundamente a mis compañeros de generación. La univer-
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sab́ıa que exist́ıan, cuando me enseñaron a soldar, cuando necesite una jaula de Faraday y
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Muchas gracias a todos los profesores que me acompañaron tanto en los años que pase
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2.1. Requerimientos de un microinversor . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 5

2.1.1. Alta ganancia de elevación de tensión . . . . . . . . . . . . . . . . . 5
2.1.2. Corrientes de fuga . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6
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AC. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 4

2.1. Corrientes de fuga. (a) Capacitancia parásita en paneles solares; (b) La-
yout de inversor monofásico conectado a red; (c) Circuito simplificado
de modo común sistema panel-convertidor-red sin asilación ; (d) Circuito
simplificado de modo común sistema panel-convertidor-red con aislación. 7

2.2. Curvas de panel solar. (a) Curvas a diferentes niveles de irradiancia; (b)
Curvas a diferentes niveles de temperatura. . . . . . . . . . . . . . . . . . 8

2.3. Clasificación de microinversores. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9
2.4. Configuraciones utilizadas en microinversores. (a) Microinversor de una

etapa; (b) Microinversor de dos etapas, desarrollado en base a pseudo DC-
link y etapa de unfolding; (c) Microinversor de dos etapas, desarrollado
en base a una etapa DC-DC y una etapa DC-AC; (d) Microinversor de
dos etapas, desarrollado en base dos DC-DC de baja elevación para la
etapa DC-DC y una etapa DC-AC. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10

2.5. Microinversor clásico con flyback en interleaved y puente H en modo
unfolding. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11

2.6. Microinversor de 2 etapas sin aislamiento. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12
2.7. Microinversor single-stage sin aislamiento. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12
2.8. Convertidor boost. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12
2.9. Convertidor boost en interleaved de 2 canales. . . . . . . . . . . . . . . . 14
2.10. Uso de configuración boost en interleaved en aplicaciones fotovoltaicas. . 14
2.11. Ejemplo de principales variables convertidor boost en interleaved de 2

canales. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17
2.12. Arreglos posibles de interruptores bidireccionales. (a) Arreglo DB, (b)

arreglo CE, (c) arreglo CC. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18
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ración, (b) Pérdidas a 0.5 p.u. de generación. 440 W de potencia base. . . 63
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Resumen

Los inversores son una parte fundamental en las plantas fotovoltaicas, estos se encargan
de extraer la máxima potencia posible del sistema y luego inyectar está enerǵıa correcta-
mente a la red eléctrica. Una de las formas de configurar una planta solar es utilizar un
convertidor por cada panel, evitando de esta manera el cableado dc y logrando controlar el
nivel de tensión de cada panel, y, por lo tanto, la potencia extráıda por cada uno de ellos.
Los convertidores utilizados en este tipo de configuración son llamados microinversores.

Este trabajo de tesis propone una nueva topoloǵıa de microinversor basada en las topo-
loǵıas doble-boost y puente H. Adicionalmente a estos convertidores, propone la conexión
de los terminales de la red con el condensador intermedio que aparece en la configuración
doble-boost. La inclusión de los interruptores bidireccionales busca aumentar el número
de niveles disponibles para la modulación de tensión AC, mejorando con esto la calidad
de la corriente inyecta a la red y reduciendo la carga de uno de los convertidores boost.

En este trabajo se discute el principio de funcionamiento del convertidor, las principales
ventajas y desventajas, se deducen las ecuaciones que rigen el sistema, se propone un
esquema de control y se discuten y comparan las diferentes formas en que se puede modular
la tensión AC.

La validación de la topoloǵıa propuesta es verificada a través de simulaciones y resulta-
dos experimentales en un prototipo monofásico de 440 W. Como caso base de comparación,
se considero la topoloǵıa puente H doble boost. Los resultados mostraron que se logran
menores niveles de THD de corriente de carga utilizando la topoloǵıa propuesta, además
de una mayor eficiencia al utilizar una de las formas de modulación estudiadas.
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Caṕıtulo 1

Introducción

El explosivo avance de la enerǵıa solar es indiscutible. A principios de esta década se
contaba con una capacidad mundial instalada de 43.7 GW, mientras que a finales de 2019
este número ya alcanzaba los 584 GW [1], esto propiciado por la necesidad de reducción
de emisiones de carbono y la bajada de costos de paneles solares e inversores [2].

En una planta solar el inversor es el encargado de regular la tensión de los paneles para
que la planta trabaje en el punto de máxima potencia (MPP) y también el encargado de
inyectar la potencia obtenida a la red cumpliendo con los estándares establecidos [3]. Las
configuraciones de inversores usados en aplicaciones fotovoltaicas pueden dividirse en 4:

1. Inversores usados en configuración centralizada,

2. Inversores usados en configuraciones de tipo string,

3. Inversores usados en configuraciones multistring e,

4. Inversores usados en configuración módulo AC [4].

La configuración centralizada es utilizada en plantas solares grandes (>1.6 MW) y se
puede ver en la Figura 1.1-(a), presenta el menor costo por Watt peak (Wp), aśı como la
mayor eficiencia de todas las configuraciones, como desventaja tiene un pobre seguimiento
de máximo punto de potencia (MPPT), baja flexibilidad y utilización de diodos de bloqueo
[3]. La configuración string es utilizada en plantas solares de media potencia (entre 10 kW
y 1.6 MW) y como se puede ver en la Figura 1.1-(b) consiste en la conexión de por
lo general 10-20 paneles en serie que luego se conectan al inversor, como ventajas esta
configuración tiene un buen seguimiento de MPPT, cableado DC reducido y eficiencias
aceptables. Como desventajas se cuentan un gran número de elementos, un mayor precio
por Wp y la necesidad de un inversor en cada string. La configuración multistring, Figura
1.1-(c), se basa en la utilización de convertidores DC-DC conectados a cada uno de los
string de la planta para luego utilizar un único inversor para inyectar la potencia a la red,
esta configuración presenta un buen seguimiento de MPPT, alta eficiencia y modularidad
y puede ser utilizada en instalaciones de media-alta potencia. Finalmente, la configuración
de módulos AC, Figura 1.1-(d), utiliza un convertidor en cada panel para inyectar potencia
a la red. Esta configuración presenta el mejor seguimiento de MMPT, menores costes de
instalación, mejor rendimiento ante sombreado parcial y mayor modularidad [5].
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Los convertidores de potencia utilizados en la configuración módulo AC, son llama-
dos microinversores, y deben manejar la potencia que puede ser extráıda de un módulo
fotovoltaico, que por lo general se encuentra en el rango de los cientos de Watts. Los
requerimientos que debe suplir un microinversor son variados: alta elevación de tensión,
calidad de corriente inyectada a red, eliminación de corrientes de fuga, alta densidad de
potencia, alta eficiencia, reducción de costos, vida útil comparable a la de los paneles sola-
res [6]. Es por lo anterior que variadas nuevas topoloǵıas se han presentado en los últimos
años [7] [8] [9]. Este trabajo de tesis, presenta una propuesta de microinversor basado en
el uso de convertidores boost en cascada. La nueva propuesta busca utilizar la tensión dc
intermedia que aparece en la topoloǵıa doble-boost para incrementar el número de niveles
disponibles en la salida. Con esto se logra un mejoramiento en la calidad de la enerǵıa
inyectada a red, y un aumento en la eficiencia.

Los siguientes caṕıtulos de este trabajo están organizados de la siguiente manera:

El caṕıtulo 2 presenta una breve descripción de las funciones que debe suplir un mi-
croinversor, se presentan algunas topoloǵıas del estado del arte y se estudian brevemente
algunos elementos de electrónica de potencia que serán utilizados en caṕıtulos posteriores
como lo son el convertidor boost y los interruptores bidireccionales.

El caṕıtulo 3 muestra la topoloǵıa propuesta en este trabajo, se analiza el funciona-
miento y principios de operación del convertidor, se discuten ventajas y desventajas y se
obtiene el modelo matemático del sistema.

En el caṕıtulo 4 se estudian los estados de conducción de la etapa DC-AC, se discuten
las diferentes formas de modulación, se propone un esquema de modulación, se obtienen
las plantas para el diseño de controladores y se muestra un esquema de control para el
convertidor propuesto.

El caṕıtulo 5 presenta resultados de simulación, y a partir de estos, se realiza un análisis
comparativo de las diferentes formas de modulación y el caso base considerado. El análisis
se realizó para estado estacionario y para cambios en el punto de operación del panel solar
conectado al convertidor. El estudio consideró las corrientes internas del convertidor, las
tensiones en los condensadores, la corriente de red y la tensión modulada. Adicional a lo
anterior, el caṕıtulo muestra y compara resultados de pérdidas y eficiencia de las diferentes
formas de modulación.

El caṕıtulo 6 muestra la validación experimental del convertidor utilizando un prototipo
construido en laboratorio. Se muestran resultados de formas de onda de corriente y tensión,
además de mediciones de temperatura y pérdidas.

Finalmente, el caṕıtulo 7 provee un breve resumen y discusión de los resultados obte-
nidos.
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(a) (b)

(c) (d) 

Figura 1.1. Tipos de inversores. (a) Configuración inversor centralizado; (b) Con-
figuración string; (c) Configuración multistring; (d) Configuración módulo AC.



Caṕıtulo 2

Marco teórico

En este caṕıtulo se estudian brevemente las funciones y el estado del arte de los micro-
inversores, además de las bases sobre las que se ideó la topoloǵıa propuesta. En la sección
2.1 se estudian los principales requerimientos de un microinversor. En la sección 2.2 se
muestran algunas topoloǵıas del estado del arte. En la sección 2.4 se estudian las prin-
cipales formas de implementar interruptores bidireccionales en la práctica. En la sección
2.3 se analiza el convertidor boost, convertidor que se utiliza en la topoloǵıa propuesta en
esta tesis.

2.1. Requerimientos de un microinversor

Tal como se mencionó en la introducción, los requerimientos que debe suplir un mi-
croinversor son variados, en esta sección se discuten aquellos aspectos más relevantes que
son: alta ganancia de elevación de tensión, eliminación de corrientes de fuga, calidad de
enerǵıa inyectada a red, seguimiento de máximo punto de potencia (MPPT) y manejo de
la oscilación de potencia monofásica.

2.1.1. Alta ganancia de elevación de tensión

La tensión de un panel solar por lo general se encuentra entre los 20-40 V, esto de-
pendiendo del tipo y de si hay sombreado parcial o no [10], mientras que la tensión t́ıpica
de una red monofásica es de 311[Vpeak]. En configuraciones string, centralizada o multi-
string, la elevación de tensión requerida se ve disminuida por la utilización serie de paneles,
pudiendo optar por la conexión directa del inversor al condensador en paralelo a los pa-
neles [11,12]. Este no es el caso de la configuración módulo-AC, ya que la tensión DC del
lado del panel corresponde simplemente a la de un panel, por lo que la razón de elevación
puede ser fácilmente de 1:10, necesitándose, ya sea, una etapa de elevación DC-DC, o bien,
una elevación DC-AC en una sola etapa. Entre las soluciones utilizadas para lograr este
grado de elevación se encuentra el uso de configuraciones buck–boost [13], configuraciones
push-pull [14], configuraciones boost [15], flybacks [16], entre otras.
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Caṕıtulo 2. Marco teórico 6

2.1.2. Corrientes de fuga

Debido a la forma constructiva de un panel solar y al aterrizamiento requerido por
norma de sus marcos, se generan capacitancias parásitas de alrededor de 50–150 nF/kW
[17] entre los terminales positivos y negativos de cada panel y tierra. Estas capacitancias si
bien desde el punto de vista de tensión diferencial no son relevantes, si toman importancia
al analizar las corrientes de fuga por tierra generadas. Dependiendo de la topoloǵıa, un
inversor puede generar tensiones de modo común entre el neutro de la red y el neutro del
panel [18], por lo que la corriente de fuga a través de las capacitancias parásitas generadas
vendrá dada por la magnitud de la tensión de modo común, su frecuencia [19] y el circuito
equivalente de tensión de modo común (ver Figura 2.1-(b)). Como se puede ver en la
Figura 2.1-(d), en una topoloǵıa con transformador, ya sea de alta o baja frecuencia, el
transformador proporciona una alta impedancia, eliminando en la práctica las corrientes
de fuga. Por otra parte, en una configuración sin aislación galvánica, Figura 2.1-(c), las
corrientes de fuga son limitadas solo por el filtro de red, las impedancias parásitas de
los paneles y la impedancia de tierra. Las corrientes de fuga, además de dañar el panel
en el mediano-largo plazo, deben, por estándares y códigos de red [20–22], ser mitigadas,
exigiendo t́ıpicamente corrientes de fuga menores a 30 mA y exigiendo la utilización de
protecciones de desconexión en caso de superar dicho ĺımite.

Dentro de las alternativas para tratar con las corrientes de fuga se pueden mencionar:

1. Uso de transformador de alta frecuencia [23].

2. Uso de transformador de baja frecuencia [3].

3. Aislamiento activo [24].

4. Uso de filtros de CMV [25,26].

5. Double-grounding [27].

2.1.3. Calidad de enerǵıa inyectada a red

La distorsión armónica inyectada hacia la red es otro aspecto relevante, el estándar
IEEE 1547-2018 [28] utilizado en aplicaciones fotovoltaicas especifica niveles máximos
para las primeras armónicas de corriente, aśı como un máximo del TRD (Total Rated
current Distortion), en la Tabla 2.1 y la Tabla 2.2 se muestran los niveles requeridos por
la normativa, donde el TRD puede ser calculado con base en (2.1):

%TRD =

√
I2rms − I21
Irated

× 100% (2.1)

Glosario:

I1 : Corriente fundamental nominal RPA (reference point of applicability).
Irated : Capacidad de corriente nominal.
Irms : Corriente RMS de la corriente incluyendo todas las frecuencias.
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(a) (b)

(c) (d) 

Figura 2.1. Corrientes de fuga. (a) Capacitancia parásita en paneles solares; (b)
Layout de inversor monofásico conectado a red; (c) Circuito simplificado de modo común
sistema panel-convertidor-red sin asilación ; (d) Circuito simplificado de modo común
sistema panel-convertidor-red con aislación.

Tabla 2.1

Distorsión máxima de armónicas impares en porcentaje de la corriente nominal, estándar

IEEE 1547-2018.

Armónica
impar de orden h

h < 11 11 ≤ h < 17 17 ≤ h < 23 23 ≤ h < 35 35 ≤ h < 50 TRD

Porcentaje (%) 4.0 2.0 1.5 0.6 0.3 5.0

Tabla 2.2

Distorsión máxima de armónicas pares en porcentaje de la corriente nominal, estándar

IEEE 1547-2018.

Armónica
impar de orden h

h = 11 h = 4 h = 6 8 ≤ h < 50

Porcentaje (%) 4.0 2.0 1.5 Rango especificado en la Tabla 2.1

2.1.4. Seguimiento de MPP

Curvas t́ıpicas de corriente-tensión (I-V) y potencia-tensión (P-V) de un módulo fo-
tovoltaico se pueden observar en las Figuras 2.2-(a) y 2.2-(b) [29]. Las curvas I-V tienen
un comportamiento similar a una fuente de corriente continua, la corriente se mantiene
aproximadamente constante a medida que se aumenta la tensión para luego caer abrupta-
mente a un nivel de tensión espećıfico, alcanzando corriente 0 para el punto de tensión de
vaćıo. Como se puede ver en la Figura 2.2-(a) la corriente de cortocircuito (isc) aumenta
linealmente con el nivel de irradiancia, a su vez se aprecia un cambio en la tensión de
vaćıo (voc). Estos cambios se ven reflejados en la curva de P-V observada en la Figura
2.2-(a) aumentando la máxima potencia que puede ser extráıda del panel a medida que
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(a) (b)

Figura 2.2. Curvas de panel solar. (a) Curvas a diferentes niveles de irradiancia;
(b) Curvas a diferentes niveles de temperatura.

aumenta la irradiancia, cambiando el punto de máxima potencia (MPP). Si bien la tensión
de vaćıo no se ve mayormente afectada por los cambios de irradiancia, śı se ve afectada en
gran medida por los cambios de temperatura, como se puede observar en los gráficos de
la Figura 2.2-(b), a medida que aumenta la temperatura del módulo, la tensión de vaćıo
disminuye, disminuyendo de esta manera la máxima potencia que puede ser extráıda del
modelo solar y cambiando el MPP.

En resumen, si cambia el nivel de irradiancia o cambia la temperatura, el MPP cambia,
por lo que la tensión del panel para la cual la potencia extráıda es máxima cambia, los
algoritmos encargados de encontrar la tensión para máxima potencia y entregar la referen-
cia de tensión son los algoritmos MPPT (Maximum Power Point Tracking). Las técnicas
de MPPT propuestas en la literatura son variadas [30], sin embargo, el algoritmo más
comúnmente utilizado en publicaciones, tanto por su facilidad de implementación, como
por sus buenos resultados, es el algoritmo Perturb and Observe (P&O), este algoritmo es
del tipo Hill climbing y lo que hace es cambiar la referencia de tensión del panel y con base
en las mediciones de potencia observadas aumenta o disminuye la referencia de tensión.
Los parámetros más relevantes de este algoritmo son cada cuánto tiempo se ejecuta el
cambio de referencia de tensión (∆t) y la variación de tensión realizada en cada paso del
algoritmo (∆V ).

De esta manera, el convertidor y su control deben ser capaces de realizar cambios
rápidos de la tensión DC del módulo fotovoltaico con un ripple de tensión lo suficientemente
pequeño para que el algoritmo P&O pueda utilizar ∆V pequeños, aumentando de esta
manera la eficiencia del algoritmo.
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Microinverter
Topologies

Single-stage
Microinverters

Double-stage
Microinverters

Insolated
Non-insolated

Insolated
Non-insolated

Figura 2.3. Clasificación de microinversores.

2.1.5. Oscilación de potencia en red monofásica

Por lo general los microinversores se conectan a redes monofásicas cuya potencia ex-
tráıda o inyectada es intŕınsecamente oscilatoria, esta oscilación puede deducirse fácilmente
al calcular la potencia extráıda o inyectada a partir de una tensión y corriente sinusoidales:

P (t) = i(t) · v(t) (2.2)

P (t) = îcos(ωt) · v̂cos(ωt) (2.3)

P (t) = îv̂
1

2
(1− cos(2ωt)) (2.4)

De esta manera, además de la potencia media que puede ser inyectada a la red, también
se debe considerar que se tendrá una potencia oscilatoria del doble de la frecuencia de la
red. Para evitar que esta oscilación se vea reflejada en la tensión del lado DC, se utiliza
algún elemento pasivo (condensadores por lo general) para que disminuya la oscilación de
potencia [31], de esta manera en la etapa de diseño del controlador de tensión de dicho
elemento, se debe evitar que el controlador de tensión trate de compensar la oscilación de
tensión de frecuencia 2ω, que por motivos f́ısicos, debe existir. Como solución simple se
puede incluir un filtro elimina banda de frecuencia de resonancia igual a 2ω en la medición
de tensión del elemento que se encarga de manejar la oscilación de potencia.

2.2. Microinversores

Algunas de las primeras propuestas comerciales de microinversores fueron las de Enpha-
se [32] y Enecsys [33] y a partir de entonces, el crecimiento del mercado de microinversores
ha ido en aumento con un crecimiento esperado de 15.6% para el periodo 2016-2026 [34].
Si bien se han presentado propuestas de microinversores trifásicos [35], por lo general un
microinversor se instala en cada panel donde la salida AC del microinversor corresponde
a una red monofásica. En la Figura 2.3 se muestra la forma más común de clasificación de
microinversores, ésta los divide de acuerdo al número de etapas con la que se realizan sus
funciones, aśı como si la topoloǵıa cuenta o no con aislación galvánica.

En la Figuras 2.4 se pueden observar las diferentes configuraciones utilizadas en micro-
inversores. La Figura 2.4-(a) muestra el esquema de una topoloǵıa de una etapa, este tipo
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(a) (b)

(c) (d) 

Figura 2.4. Configuraciones utilizadas en microinversores. (a) Microinversor de
una etapa; (b) Microinversor de dos etapas, desarrollado en base a pseudo DC-link y etapa
de unfolding; (c) Microinversor de dos etapas, desarrollado en base a una etapa DC-DC y
una etapa DC-AC; (d) Microinversor de dos etapas, desarrollado en base dos DC-DC de
baja elevación para la etapa DC-DC y una etapa DC-AC.

de topoloǵıa busca reducir el número de componentes requeridos y aumentar la eficiencia
del convertidor, como desventaja el control puede ser más complejo que en topoloǵıas de
dos etapas. En la Figura 2.4-(b) se muestra una topoloǵıa que utiliza un pseudo DC-link
que luego es invertido por una etapa de unfolding que conmuta a frecuencia de red, de
esta manera se reducen las pérdidas por conmutación de los semiconductores. En la Figura
2.4-(c) se muestra el esquema de una topoloǵıa de 2 etapas, la primera corresponde a un
convertidor DC-DC de alta elevación y la segunda etapa es una etapa DC-AC conmutando
a alta frecuencia. En la Figura 2.4-(d) se muestra la misma implementación que 2.4-(c)
pero utilizando 2 DC-DC de baja elevación en cascada para la etapa DC.

2.2.1. Caracteŕısticas deseables en un microinversor

Dentro de las caracteŕısticas que las nuevas topoloǵıas buscan cubrir se pueden men-
cionar:

Aumento de eficiencia: La eficiencia es un factor significativo en éste tipo de conver-
tidores. Dentro de las topoloǵıas sin aislación galvánica la mayor eficiencia alcanzada
hasta el momento es de 96.5%, mientras que en configuraciones con aislación galváni-
ca se ha reportado una eficiencia máxima de 96% utilizando una estrategia de soft
switching [34]. Aspectos como la reducción de tensiones de bloqueo de semiconduc-
tores y disminución de corrientes de conducción, permiten mejorar éste aspecto.

Densidad de potencia: Generalmente un microinversor es diseñado para ser instalado
en la parte trasera o bajo de un módulo solar, de esta manera el convertidor debe
ser compacto. Densidades de potencia tipicas oscilan entre 0.2-0.5 W/cm2 [34].

Reducción de costos: El costo tanto de paneles solares, como de inversores solares a
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cáıdo drásticamente en los últimos años. Aspectos como el número de semiconduc-
tores, tamaño del filtro de red, uso de transformador y sistema de almacenamiento
son aspectos que influyen en el costo total del microinversor.

Reducción tamaño de componentes: éste aspecto se relaciona tanto con el costo del
panel como con la eficiencia, ya que por lo general, elementos pasivos más pequeños
son más baratos y presentan menores pérdidas. Dentro de los principales componen-
tes que se busca reducir destacan los capacitores utilizados, buscándose capacitores
del orden de los 100µF (de preferencia menores) para el uso de capacitores de peĺıcula,
estos cuentan con una mayor duración que los capacitores electroĺıticos, permitiendo
una vida útil del convertidor comparable a la del panel (25 años) [34].

2.2.2. Tipos de configuraciones

En la Figura 2.5 se puede ver una configuración clásica de microinversor [23] de dos
etapas con aislación galvánica y etapa de unfolding. Esta utiliza convertidores flyback en
interleaved conmutando a alta frecuencia, con los respectivos problemas de resonancia,
costes y pérdidas que esto implica, pero que cumplen con la función de elevar, aislar y
formar la tensión del pseudo DC-link y a su vez controlar la corriente extráıda desde el
condensador de panel, con lo cual a su vez se controla la tensión del panel y, por lo tanto,
el punto de operación en la curva I-V del panel.

cs

Ls

vpv

1:n

cpv

Lm

1:nipv

is

vs

Figura 2.5. Microinversor clásico con flyback en interleaved y puente H en modo
unfolding.

Otro gran grupo de microinversores corresponde a topoloǵıas de dos etapas y sin ais-
lamiento, en la Figura 2.6 se puede ver una topoloǵıa inspirada en convertidores boost,
un semi-puente H conmutando en alta frecuencia y un boost bidireccional [27]. Esta to-
poloǵıa utiliza la estrategia de tierra doblemente aterrizada, una elevada frecuencia de
conmutación (100 kHz) y capacitancias del orden de los 5µF , alcanzando una eficiencia
del 95%.

En la Figura 2.7 se muestra una topoloǵıa sin aislamiento y con una sola etapa de con-
versión [36], es decir que se realiza la elevación de tensión, el control de corriente inyectada
a red y control de tensión del condensador del panel en una sola etapa. Como se puede ver
de la Figura 2.7 éste convertidor utiliza sólo 4 mosfets y la estrategia de tierra doblemente
aterrizada, con esto logra una eficiencia del 96%.
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cs

Ls

c1 c2

L1

L2

L3

D1 D2 D3

cdel

n
Lb

vpv cpv

ipv

vs

Figura 2.6. Microinversor de 2 etapas sin aislamiento.

L1

vpv cpv

ipv is

vs

L2

c1

cs

Ls

Figura 2.7. Microinversor single-stage sin aislamiento.

2.3. Convertidores boost

El convertidor boost (Figura 2.8) es uno de los convertidores dc-dc más simples y se
encuentra entre los primeros convertidores que se estudian en cursos de electrónica de
potencia. Es un convertidor elevador, lo que quiere decir que es usado para transferir
potencia desde una fuente de tensión continua, hacia una carga con un nivel de tensión
superior.

R C1
v0

L

Sv1

iLiR

+
-

D

Figura 2.8. Convertidor boost.

Cuando el interruptor S se encuentra encendido, el diodo se bloquea, por lo que la
tensión de la fuente v0 cae en los terminales del inductor L con lo que el inductor aumenta
su nivel de corriente. Por otra parte, el condensador C1 se descarga a través de la resistencia
de carga. El sistema ene este estado de conducción puede ser descrito por (2.5)-(2.6).

diL
dt

=
1

L
v0 (2.5)
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dv1
dt

= − v1
RC1

(2.6)

Cuando el interruptor S se encuentra apagado y el inductor se encuentra cargado, el
diodo conduce, por lo que la resistencia R y el condensador C1 reciben tanto parte de la
enerǵıa magnética almacenada en el inductor, como enerǵıa desde la fuente V0, el sistema
puede modelarse con (2.7)-(2.8).

dv1
dt

=
1

C1
(iL − v1

R
) (2.7)

iL
dt

= (v0 − v1) (2.8)

Si durante el tiempo que el interruptor S se encuentra apagado la corriente iL llega a 0,
el diodo D se polarizará de manera inversa y el flujo de potencia desde la fuente a la carga
se detiene. Posteriormente, cuando el interruptor S se enciende de nuevo, el inductor L se
cargará nuevamente, para luego comenzar a descargarse cuando S se apague. Este tipo de
operación se conoce como modo de conducción discontinua.

Por otra parte, si durante el ciclo de descarga del inductor éste no se logra descargar
completamente, se dice que el convertidor trabaja en modo de conducción continua. En
estado estacionario y si el convertidor trabaja en modo de conducción continua, la relación
entre la tensión de la fuente y la tensión de la carga es determinada por el ciclo de trabajo
D definido en base al tiempo que permanece encendido el interruptor (ton) y el periodo
de conmutación Ts:

v1
v0

=
1

1−D
(2.9)

D =
ton
Ts

(2.10)

Teóricamente, puesto que el ciclo de trabajo vaŕıa entre 0 y 1, la ganancia podŕıa ser
infinita. Sin embargo, debido a que los componentes no son ideales, principalmente por la
resistencia serie de la inductancia L, la resistencia serie de los condensadores y las pérdidas
en el diodo y el interruptor, se producen dos efectos [37]:

La curva de ganancia comienza a decrecer con ciclos de trabajo cercanos a 1.

El rendimiento decrece significativamente con ciclos de trabajo cercanos a 1.

Es por esto que t́ıpicamente la ganancia de tensión se limita a valores inferiores a 10
(D<0.9) y valores aún menores si se debe priorizar la eficiencia del sistema [38].

2.3.1. Configuración en interleaved

Los convertidores DC-DC en interleaved, multifase o multicanal, se basan en el uso
de N convertidores DC-DC operando en paralelo a la misma frecuencia y utilizando un
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desfasamiento entre los pulsos de disparo de los interruptores de cada convertidor [39]. De
esta manera se logra operar a una frecuencia efectiva N veces la de cada convertidor, lo
que reduce el tamaño de los filtros requeridos aśı como también las pérdidas [40, 41]. En
la Figura 2.9 se muestra el convertidor boost de 2 canales.

R
C1 v0

L

S
v1

iL1iR

+
-

D

LD

S

2

1

iL2
2

1

1 2

Figura 2.9. Convertidor boost en interleaved de 2 canales.

Una configuración t́ıpica de la utilización del convertidor boost en interleaved se muestra
en la Figura 2.10, donde por lo general se utiliza el convertidor boost para controlar la
tensión en el panel C0 a la vez que se extrae la potencia hacia una etapa de mayor tensión
v1 controlada por otro convertidor.

C0
v0

L

S
v1

iL1iR D

LD

S

2

1

iL2
2

1

1 2

+
-

i0

Figura 2.10. Uso de configuración boost en interleaved en aplicaciones fotovoltaicas.

Para entender el funcionamiento de esta configuración se describen los estados de con-
ducción, las ecuaciones que describen el sistema en cada uno de estos y posteriormente se
obtiene el modelo promediado. Como suposiciones para la obtención de las ecuaciones de
asume:

Interruptores ideales, sin capacitancias parásitas, sin pérdidas y con tiempos de en-
cendido y apagado 0.

Resistencias parásitas despreciables para los elementos pasivos.

Elementos pasivos lineales, invariantes en el tiempo e independientes de la frecuencia.
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1. Estado (S1,S2)=(0,0):

En (2.11) se describe el sistema cuando los interruptores S1 y S2 no se encuentran
conduciendo. La corriente de los inductores es extráıda desde el capacitor C0 e inyec-
tada a la fuente v1. Ya que v1 es mayor que v0 la corriente en los inductores tiende
a disminuir. Por otra parte, la tensión en el condensador v0 depende del balance
de las corrientes iL1, iL2 e i0, tendiendo a aumentar esta tensión si la suma de las
corrientes en los inductores es mayor que la corriente i0.diL1

dt
diL2
dt
dv0
dt

 =

 0 0 1
L1

0 0 1
L2−1

C0

−1
C0

0

iL1iL2
v0

+

 0 −1
L1

0 −1
L2

1
C0

0

[
i0
v1

]
(2.11)

2. Estado (S1,S2)=(1,0):

(2.12) describe el sistema cuando el interruptor S1 se encuentra en estado de conduc-
ción y el interruptor S2 no conduce. Como se puede ver la dinámica de la tensión del
condensador C0 se mantiene, es decir depende del balance de las corrientes iL1, iL2 y
i0. En este estado la tensión del condensador C0 cae en el inductor L1, por lo que la
corriente de este tiende a aumentar, por otra parte la tensión en los terminales de L2

es la misma que en el estado anterior, por lo que la corriente iL2 tiende a disminuir.

diL1
dt

diL2
dt
dv0
dt

 =

 0 0 1
L1

0 0 1
L2−1

C0

−1
C0

0

iL1iL2
v0

+

 0 0
0 −1

L2
1
C0

0

[
i0
v1

]
(2.12)

3. Estado (S1,S2)=(1,1):

En (2.13) se describe el sistema cuando ambos interruptores se encuentran en estado
de conducción. Como se puede ver la dinámica de la tensión del condensador C0 se
mantiene, es decir depende del balance de las corrientes iL1, iL2 y i0. En este estado
la tensión del condensador C0 cae los terminales de los inductores L1 y L2, por lo
que la corriente de estos tiende a aumentar.

diL1
dt

diL2
dt
dv0
dt

 =

 0 0 1
L1

0 0 1
L2−1

C0

−1
C0

0

iL1iL2
v0

+

 0 0
0 0
1
C0

0

[
i0
v1

]
(2.13)

4. Estado (S1,S2)=(0,1):

En (2.14) se describe el sistema cuando el interruptor S2 se encuentra en estado de
conducción y el interruptor S1 se encuentra apagado. Este estado es similar el estado
(1,0) salvo que la corriente en el inductor L2 aumenta y la corriente en el inductor
L2 disminuye.

diL1
dt

diL2
dt
dv0
dt

 =

 0 0 1
L1

0 0 1
L2−1

C0

−1
C0

0

iL1iL2
v0

+

 0 − 1
L1

0 0
1
C0

0

[
i0
v1

]
(2.14)
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Para obtener el modelo promediado se definen los ciclos de trabajo de los interruptores S1

y S2 como Don
1 y Don

2 , siendo estos el tiempo que se mantienen encendidos los interrup-
tores sobre el periodo total. Por otra parte, es necesario analizar los diferentes estados de
conducción y deducir las ecuaciones de estado promedio.

Si se observan las ecuaciones de estado de la corriente iL2, la componente que multiplica
v0 es 0 cuando S1 = 1 y −1

L1
cuando S1 = 0, por lo que se concluye que el término que

multiplica a v0 en dicha ecuación debe ser 1− S1. De la misma forma, la componente que
multiplica a v0 en la ecuación dinámica de la corriente iL2 es 0 cuando S2 = 1 y −1

L2
cuando

S2 = 0, por lo que se concluye que el término que multiplica a v0 en dicha ecuación debe
ser 1− S2.

diL1
dt

diL2
dt
dv0
dt

 =

 0 0 1
L1

0 0 1
L2−1

C0

−1
C0

0

iL1iL2
v0

+

 0 −1−S1
L1

0 −1−S2
L2

1
C0

0

[
i0
v1

]
(2.15)

De esta forma, el modelo promedio del sistema para un ciclo de conmutación queda
descrito por (2.17).

diL1
dt

diL2
dt
dv0
dt

 =

 0 0 1
L1

0 0 1
L2−1

C0

−1
C0

0

iL1iL2
v0

+

 0 −1−Don
1

L1

0 −1−Don
2

L2
1
C0

0

[
i0
v1

]
(2.16)

El sistema de ecuaciones anterior también puede expresarse con los ı́ndices de modu-
lación Doff

1 y Doff
2 , siendo estos el tiempo que se mantienen apagados los interruptores

sobre el periodo total.

diL1
dt

diL2
dt
dv0
dt

 =

 0 0 1
L1

0 0 1
L2−1

C0

−1
C0

0

iL1iL2
v0

+

 0 −Doff
1
L1

0 −Doff
2
L2

1
C0

0

[
i0
v1

]
(2.17)

(2.15) puede ser linealizada para la obtención de controladores, sin embargo pueden
obtenerse conclusiones útiles directamente de esta:

La tensión del condensador de baja tensión C0 se puede controlar utilizando las
corrientes iL1 y iL2.

La corriente de cada uno de los inductores L1 y L2 depende del ciclo de trabajo de
los interruptores S1 y S2, pudiendo controlarse independientemente iL1 e iL2.

El control de la corriente en L1 y L2 depende directamente en v1, por lo que pertur-
baciones en dicha tensión se verán reflejadas como perturbaciones en el control de
dichas variables.

En la Figura 2.11 se muestran formas de onda t́ıpicas de esta configuración. Como se
puede notar la frecuencia de oscilación de la forma de onda de la corriente de entrada es
el doble de la de la corriente de cada uno de los convertidores boost y, por otra parte, la
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corriente media que es procesada por cada uno de los convertidores corresponde a la mitad
de la corriente total. Respecto a los pulsos de disparo de los interruptores el desfase es de
180o, este desfase(ϕ) viene dado por (2.18).

ϕ =
N

360o
(2.18)

Donde N es el número de canales en paralelo.
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Figura 2.11. Ejemplo de principales variables convertidor boost en interleaved de
2 canales.

2.4. Interruptores bidireccionales

Finalmente, se introduce el concepto de interruptores bidireccionales, concepto necesa-
rio para explicar la topoloǵıa propuesta.

Los semiconductores que se utilizan en electrónica de potencia como interruptores con-
trolados, como lo son IGBTs y mosfets, corresponden a interruptores de 2 cuadrantes,
es decir, tienen la capacidad de conducir corriente en ambas direcciones, pero bloquean
tensiones en solo una. Un interruptor bidireccional es aquel que tiene la capacidad de con-
ducir corrientes en ambas direcciones y además bloquear tensiones positivas y negativas,
esta clase de interruptor no existe comercialmente, por lo que deben construirse a partir
de semiconductores unidireccionales [42].

Las 3 formas estándar de construir interruptores bidireccionales se muestran en la
Figura 2.12. El arreglo de puente de diodos (DB) utiliza solo 1 semiconductor activo y
4 diodos, sin embargo, presenta las mayores pérdidas de conducción, ya que la corriente
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(a) (b) (c) 

Figura 2.12. Arreglos posibles de interruptores bidireccionales. (a) Arreglo DB,
(b) arreglo CE, (c) arreglo CC.

siempre fluye a través del interruptor activo y 2 diodos. Los arreglos de emisor común (CE)
y colector común (CC) utilizan 2 semiconductores activos en serie y permiten controlar la
dirección de la corriente a controlar.

En la configuración CE los interruptores tienen el mismo emisor, por lo que puede uti-
lizarse la misma fuente de tensión para el encendido y apagado de ambos semiconductores
que componen un módulo bidireccional.

La configuración CC requiere 1 fuente aislada para cada uno de los interruptores que
componen el módulo bidireccional, esto puede llevar a la conclusión que requiere de un
mayor número de fuentes de tensión aisladas, sin embargo en algunas aplicaciones, co-
mo lo son convertidores matriciales, esta configuración permite disminuir el número de
fuentes independientes requeridas, al utilizar una misma fuente para encender y apagar
interruptores de diferentes módulos bidireccionales.
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Topoloǵıa propuesta

La configuración propuesta se muestra en la Figura 3.1, esta se basa en el uso de 2
boost en cascada para la etapa de elevación DC-DC, mientras que para la conversión
DC-AC se propone la utilización del puente H clásico compuesto por los interruptores S1,
S2, S3 y S4 en conjunto con la implementación de los interruptores bidireccionales SH y
SL. El convertidor está pensado para ser utilizado como microinversor, por lo que en los
terminales del condensador cpv debeŕıa conectarse un panel solar de 30-50 V de tensión
de MPP y en los terminales donde se modula la tensión vmod debiese conectarse una red
monofásica y un filtro para el control del THD de la corriente inyectada a la red.

ib

vmodvs

Lf is

SH

SL

S1 S2

S4S3

D2 L2 D1

vc2 vc1 vpv

ipviL1

Sb1Sb2

c1c2 cpv

iL2
iHL

Primer boost

Segundo boostPuente H

Interruptores 

bidireccionales

Figura 3.1. Topoloǵıa de microinversor propuesto.

Si bien en la Figura 3.1 se muestran los inductores de los boost en cascada como
inductores simples, estos pueden ser también implementados en modo interleaved, esto
para aprovechar las ventajas de esta configuración mencionadas en caṕıtulos anteriores.
El convertidor propuesto utilizando este tipo de configuración se muestra en la Figura 3.2.

En la sección 3.1 se muestran las principales caracteŕısticas, forma de operación y
ventajas y desventajas del convertidor. En la sección 3.2 se deducen las ecuaciones que
modelan el sistema, tanto de la configuración simple, como de la configuración interleaved
de 2 canales.

19
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Figura 3.2. Topoloǵıa de microinversor propuesto, convertidores boost en interleaved.

3.1. Propiedades básicas y principio de operación

El convertidor propuesto es un convertidor DC-AC de alta relación de elevación, esto
debido a que cada uno de los convertidores boost puede proporcionar una parte de la razón
de elevación total requerida por la aplicación. El primer convertidor boost compuesto por
el interruptor Sb1, el diodo D1 y el inductor L1 funciona como una fuente de corriente,
controlando el nivel de corriente del inductor L1 para extraer la potencia suministrada por
el panel y realizar el control de tensión de panel vpv. El segundo convertidor boost está
compuesto por el interruptor Sb2, el diodo D2 y el inductor L2, corresponde a la segunda
etapa de elevación y es el encargado de controlar el nivel de tensión vc1.

Los interruptores S1 y S2 permiten conectar el terminal positivo del condensador c2 con
los terminales de red, los interruptores S3 y S4 permiten conectar el terminal negativo del
panel con los terminales de red y los interruptores SH y SL permiten conectar el terminal
positivo del condensador c1 con el terminal positivo y negativo de la red respectivamente.
De esta manera, la variedad de tensiones que pueden ser impuestas en los terminales de red
se incrementa respecto a las tensiones que pueden ser moduladas por un puente H simple,
siendo posibles combinaciones de tensiones vc1 y vc2. Si se consideran las tensiones de los
condensadores aproximadamente constantes, entonces es posible obtener las tensiones que
pueden ser impuestas en los terminales de red para las diferentes estados de conducción. En
la Tabla 3.1 se muestran los 9 estados de conducción que pueden ser utilizados sin producir
cortocircuitos, aśı como las corrientes ib e iHL que corresponden a las corrientes que son
extráıdas de los condensadores c2 y c1 respectivamente en cada estado de conducción.

Como se puede ver, la tensión que se puede imponer en los bornes AC corresponde a las
tensiones de los condensadores vc1 y vc2, la resta de las tensiones de los condensadores, la
tensión 0 y el negativo de las tensiones anteriores. Con esto se tiene que la topoloǵıa puede
generar 7 tensiones diferentes en los terminales de red además de presentar redundancia
en la generación de la tensión 0 con los estados 4, 5 y 6.

Desde el punto de vista de la corriente extráıda del condensador c2, y si se asume un
factor de potencia unitario entre tensión modulada y corriente1, los estados 1, 2, 8 y 9

1La condición estándar de operación de los microinversores es factor de potencia unitario con la red,
sin embargo, para el presente análisis, ésta es una aproximación razonable, cuya explicación se desarrolla
en la sección 4.4.1
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Tabla 3.1

Estados de conducción de la etapa DC-AC.

Estado Vmod S1 S2 S3 S4 SH SL ib iHL

1 vc2 1 0 0 1 0 0 is 0
2 vc2 − vc1 1 0 0 0 0 1 is −is
3 vc1 0 0 0 1 1 0 0 is
4 0 1 1 0 0 0 0 0 0
5 0 0 0 0 0 1 1 0 0
6 0 0 0 1 1 0 0 0 0
7 −vc1 0 0 1 0 0 1 0 −is
8 −vc2 + vc1 0 1 0 0 1 0 −is is
9 −vc2 0 1 1 0 0 0 −is 0

extraen la corriente de red is del condensador c2, mientras que para los otros estados no se
extrae corriente. Para la corriente extráıda del condensador c1, los estados 3 y 4 extraen
la corriente de red is del condensador, mientras que los estados 2 y 7 inyectan la corriente
de red al condensador.

El efecto de la utilización de cada uno de los estados de conducción en el THD de
las principales variables y la eficiencia del sistema se discute en mayor profundidad en el
caṕıtulo 4.

La tabla 3.2 muestra las tensiones que bloquea cada uno de los interruptores en cada
estado, aśı como la dirección de la corriente por cada uno de los interruptores bidirecciona-
les asumiendo factor de potencia unitario entre la corriente de red y la tensión modulada.
Como se puede ver, las tensiones que deben ser bloqueadas por los interruptores del puen-
te H son siempre positivas. Diferente es el caso de las tensiones que deben bloquear los
interruptores bidireccionales, que toman valores positivos y negativos. De la misma for-
ma, las corrientes que circulan por dichos interruptores también toman valores positivos
y negativos. Por lo que se concluye que efectivamente los interruptores SH y SL deben ser
interruptores bidireccionales.

Tabla 3.2

Tensiones de bloqueo de cada uno de los interruptores para los estados de conducción de

la etapa DC-AC y dirección de la corriente por los interruptores SH y SL.

Estado Vmod S1 S2 S3 S4 SH SL iH iL
1 vc2 0 vc2 vc2 0 vc2 − vc1 −vc1 0 0
2 vc2 − vc1 0 vc2 − vc1 vc2 vc1 vc2 − vc1 0 0 -
3 vc1 vc2 − vc1 vc2 vc1 0 0 −vc1 + 0
4 0 0 0 vc2 vc2 vc2 − vc1 vc2 − vc1 0 0
5 0 vc2 − vc2 vc2 − vc1 vc1 vc1 0 0 +/- +/-
6 0 vc2 vc2 0 0 −vc1 −vc1 0 0
7 −vc1 vc2 vc2 − vc1 0 vc1 −vc1 0 0 +
8 −vc2 + vc1 vc2 − vc1 0 vc1 vc2 0 vc2 − vc1 - 0
9 −vc2 vc2 0 0 vc2 −vc1 vc2 − vc1 0 0

Resumiendo la información de la tabla 3.2 y considerando (vc2 − vc1) > vc1 se obtiene
que las tensiones de bloqueo mı́nimas requeridas para cada uno de los interruptores son
las mostradas en la tabla 3.3.
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Tabla 3.3

Tensiones de bloqueo de semiconductores convertidor propuesto.

D1 D2 Sb1 Sb2 S1,2,3,4 SH y SL

Tensión de bloqueo [V] vc1 vc2 vc1 vc2 vc2 vc2 − vc1

3.1.1. Caracteŕısticas de operación: ventajas y desventajas

Ventajas

La implementación de los interruptores SH y SL permite conectar el terminal positivo
del capacitor c1 ya sea con el terminal positivo de la red, como con el terminal
negativo, esto permite la transformación del convertidor en un convertidor multinivel
de 7 niveles.

Parte de la potencia del convertidor puede pasar directamente desde el capacitor C1

hacia la red a través de los interruptores bidireccionales SH y SL, por lo que solo
una fracción de la potencia debe ser elevada y procesada por el segundo boost hacia
C2. Esto, sin embargo, depende del factor de potencia de la corriente de red, como
se explicara en mayor profundidad en secciones posteriores.

Alto factor de elevación de tensión.

Desventajas

La topoloǵıa propuesta no cuenta con aislación y tampoco trata el problema de las
corrientes producidas por la tensión de modo común, por lo que de ser implementada
en la práctica debiese incluirse un filtrado de la tensión de modo común [26] [43] o
bien la implementación de un transformador de baja frecuencia en el lado de red con
razón 1:1.

La topoloǵıa cuenta con un alto número de componentes, lo que aumenta el costo
de ésta.

3.2. Modelo matemático

3.2.1. Configuración simple

La mejor forma de entender el comportamiento del convertidor es la descripción del
modelo matemático, en este caso se opta por la obtención del modelo conmutado. La
obtención del modelo y las variables utilizadas en las ecuaciones se basan en la Figura 3.1.
Como suposiciones para la obtención de las ecuaciones se asume:

Ya que la tensión de panel es siempre positiva, se asumen corrientes positivas para
los inductores para todos los instantes de tiempo.

Interruptores ideales, sin capacitancias parásitas, sin pérdidas y con tiempos de en-
cendido y apagado 0.
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Resistencias parásitas despreciables para los elementos almacenadores de enerǵıa.

Elementos pasivos, lineales, invariantes en el tiempo e independientes de la frecuen-
cia.

Ya que se tienen 6 elementos almacenadores de enerǵıa, se requieren al menos 6 ecuaciones
para describir el sistema. Las variables de estado corresponden a:

vpv : Tensión en condensador de panel.
vc1 : Tensión en condensador c1.
vc2 : Tensión en condensador c2.
iL1 : Corriente inductor L1.
iL2 : Corriente inductor L2.
is : Corriente de red.

Para facilitar la comprensión del funcionamiento del convertidor se utilizan además las
variables auxiliares:

ib : Corriente extráıda desde el condensador c1 por interruptores S1, S2, S3 y S4.
iHL : Corriente extráıda desde el condensador c2 por interruptores SH y SL.

Por otra parte, para modelar los interruptores se consideran las variables Sx que indican
el estado de conducción de cada uno de los interruptores Sh, Sl, S1, S2, ... mostrados en la
Figura 3.1, donde Sx es 1 si el interruptor se encuentra en conducción y 0 si el interruptor
no conduce. Además, como estados de conducción posibles para la etapa dc-ac solo se
consideran aquellos mostrados en la Tabla 3.1.

ib

vmodvs

Lf is

SH

SL

S1 S2

S4S3

D2 L2 D1

vc2 vc1 vpv

ipviL1

Sb1Sb2

c1c2 cpv

iL2
iHL

Figura 3.3. Sección del convertidor referente a (3.1) y (3.2)

Para el condensador de panel cpv se tiene que la corriente del condensador corresponde
a la resta de las corrientes de panel y la corriente del inductor, por lo tanto, la ecuación
dinámica de vpv:

dvpv(t)

dt
=

ipv(t)− iL1(t)

cpv
(3.1)

Para el inductor L1 se tiene que su tensión en bornes es vpv si el interruptor Sb1 conduce y
a la resta de vpv y vc1 si el interruptor Sb1 no conduce, por lo tanto, la ecuación dinámica
de iL1 corresponde a:

diL1(t)

dt
=

1

L1
[vpv(t)− (1− Sb1(t))vc1(t)] (3.2)
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Para el condensador C1 se tiene que su corriente corresponde a la suma de las corrientes
iL2, la corriente por el diodo D1 y la corriente extráıda por los interruptores iHL. La
corriente por D1 depende del estado de conducción de Sb1, siendo 0 si Sb1 está conduciendo
o iL1 si Sb1 no se encuentra conduciendo. Por otra parte, la corriente extráıda por los
interruptores ib (corriente extráıda por interruptores SH y SL) corresponde a is si conduce
SH o −is si conduce SL. De esta manera la ecuación dinámica de la tensión vc1 corresponde
a:

dvc1(t)

dt
=

1

C1
[(1− Sb1(t))iL1(t)− iL2(t)− IHL(t))] (3.3)

dvc1(t)

dt
=

1

C1
[(1− Sb1(t))iL1(t)− iL2(t)− is(t)(SH(t)− SL(t))] (3.4)

Para el inductor L2 se tiene que su tensión en bornes corresponde a vc1 si el interruptor

ib
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Sb1Sb2

c1c2 cpv

iL2
iHL

Figura 3.4. Sección del convertidor referente a (3.3), (3.4), (3.5), (3.6) y (3.7).

Sb2 conduce y a la resta de vc1 y vc2 si Sb2 no conduce, por lo tanto, la ecuación dinámica
de iL2 corresponde a:

diL2(t)

dt
=

1

L2
[vc1(t)− (1− Sb2(t))vc2(t)] (3.5)

Para el condensador C2 se tiene que su corriente corresponde a la suma de las corrientes
del diodo D2 y la corriente ib (corriente por los interruptores S1 y S2). La corriente por el
diodoD2 depende del estado de conducción del interruptor Sb2, siendo 0 si Sb2 se encuentra
en conducción o IL2 si Sb2 no conduce, obteniéndose (3.6). Por otra parte la corriente ib
corresponde a la corriente de red is si S1 se encuentra en conducción o −is si S2 conduce,
con lo que se logra deducir (3.7).

dvc2(t)

dt
=

1

C2
[(1− Sb2(t))iL2(t)− ib(t))] (3.6)

dvc2(t)

dt
=

1

C2
[(1− Sb2(t))iL2(t)− is(t)(S1(t)− S2(t))] (3.7)

Para la corriente de red is se tiene que la diferencia de tensión en el filtro corresponde
a la diferencia entre la tensión impuesta por los interruptores del convertidor (vmod) y la
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tensión de red, obteniéndose (3.8). Considerando solo los estados de conducción que no
producen cortocircuitos mostrados en la Tabla 3.1 se puede obtener entonces :

dis(t)

dt
=

1

Lf
[vmod(t)− vs(t)−Rf is(t)] (3.8)

dis(t)

dt
=

1

Lf
[(S1(t)− S2(t))vC2(t) + (SH(t)− SL(t))vC1(t)− vs(t)−Rf is(t)] (3.9)

Resumiendo el análisis anterior, las ecuaciones que modelan el convertidor corresponden
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Figura 3.5. Sección del convertidor referente a (3.8) y (3.9).

a (3.10)-(3.23), en las cuales no se ha incluido la dependencia temporal de cada variable
para simplificar la notación.

dvpv
dt

=
ipv − iL1

cpv
(3.10)

diL1
dt

=
1

L1
[vpv − (1− Sb1)vc1] (3.11)

dvc1
dt

=
1

C1
[(1− Sb1)iL1 − iL2 − is(SH − SL)] (3.12)

diL2
dt

=
1

L2
[vc1 − (1− Sb2)vc2] (3.13)

dvc2
dt

=
1

C2
[(1− Sb2)iL2 − is(S1 − S2)] (3.14)

dis
dt

=
1

Lf
[(S1 − S2)vC2 + (SH − SL)vC1 − vs −Rf is] (3.15)

3.2.2. Configuración en interleaved

El análisis que puede ser llevado a cabo para la configuración en interleaved es similar al
realizado para la configuración simple. Las variables de estado son las mismas que para la
configuración simple, pero reemplazando las 2 corrientes de cada uno de los convertidores
boost por las 4 corrientes en los inductores de la configuración interleaved:
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iL1a : Corriente inductor L1a.
iL1b : Corriente inductor L1b.
iL2a : Corriente inductor L2a.
iL2b : Corriente inductor L2b.

Las ecuaciones obtenidas que modelan el convertidor con convertidores boost en inter-
leaved corresponden a (3.16)-(3.23). (3.16) (3.19) y (3.22) corresponden a las ecuaciones
de estado de las tensiones en los condensadores cpv, c1 y c2 respectivamente, y presentan
la misma forma que la configuración simple, pero considerando que la corriente extráıda e
inyectada se reparte entre dos diodos y dos inductores en cada caso. (3.17), (3.18), (3.20) y
(3.21) son las ecuaciones de estado de las corrientes en los inductores en modo interleaved,
tal como se estudió en la sección 2.3.1, las corrientes de cada uno de los inductores puede
ser controlada independientemente controlando el estado de conducción de los respecti-
vos interruptores. (3.23) corresponde a la ecuación de estado de la corriente de red y no
presenta modificaciones respecto la ecuación obtenida para la configuración simple.

dvpv
dt

=
1

cpv
[ipv − iL1a − iL1b] (3.16)

diL1a
dt

=
1

L1a
[vpv − (1− Sb1a)vc1] (3.17)

diL1b
dt

=
1

L1b
[vpv − (1− Sb1b)vc1] (3.18)

dvc1
dt

=
1

C1
[(1− Sb1a)iL1a + (1− Sb1b)iL1b − iL2a − iL2b − is(SH − SL)] (3.19)

diL2a
dt

=
1

L2a
[vc1 − (1− Sb2a)vc2] (3.20)

diL2b
dt

=
1

L2b
[vc1 − (1− Sb2b)vc2] (3.21)

dvc2
dt

=
1

C2
[(1− Sb2a)iL2a + (1− Sb2b)iL2b − is(S1 − S2)] (3.22)

dis
dt

=
1

Lf
[(S1 − S2)vC2 + (SH − SL)vC1 − vs −Rf is] (3.23)



Caṕıtulo 4

Modulación, control y operación

En este caṕıtulo se desarrolla una estrategia de modulación y control para las variables
del convertidor propuesto en configuración interleaved de 2 canales en el caṕıtulo anterior.
En la sección 4.1 se muestra la forma en que se modulan los convertidores boost, se propone
una forma generalizada de modulación para la etapa DC-AC y se estudian las diferentes
formas de modulación. En la sección 4.2 se obtienen las plantas para el diseño de los
controladores. En la sección 4.3 se propone un esquema de control para el convertidor. En
la sección 4.4 se obtienen los limites de potencia para los cuales los convertidores boost
operan en modo de conducción continua, se discute la elección de las tensiones internas
y el efecto del factor de potencia de la corriente de red. En la sección 4.5 se diseñan los
controladores a ser utilizados en el siguiente capitulo.

4.1. Modulación

4.1.1. Secuencias de modulación etapa DC-AC

Si bien se cuenta con 7 tensiones a ser impuestas en los terminales AC, no es necesario
utilizar la totalidad de dichos estados de conducción. Tal como se muestra en la Tabla 4.1
y como se menciono en la sección 3.1, si la corriente de red esta en fase con la tensión mo-
dulada, entonces los estados de conducción 2 y 8 pueden inyectar corriente al condensador
c1, lo que podŕıa degradar la eficiencia total del convertidor al hacer recircular potencia
por el segundo convertidor boost. Nótese que en la tabla 4.1 se han incluido además las
tensiones va y vb, que son las tensiones de salida medidas desde el neutro de la tensión de
panel de las piernas del puente H S1 − S3 y S2 − S4 respectivamente, es decir se cumple:

vmod = va − vb (4.1)

En la Tabla 4.2 se muestran las 4 formas de modulación simétricas que pueden ser
utilizadas con el convertidor. Se opta por la utilización del estado 5 para la generación
tensión 0 para las formas 1, 2 y 3, ya que un menor número de interruptores deben cambiar
su estado de conducción al conmutar entre este estado y los estados 2, 3, 7 y 8.

La forma 0 corresponde a modulación unipolar que utiliza solo los interruptores del
puente H: S1, S2, S3 y S4. Ya que este caso no utiliza los interruptores adicionales SH y

27
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Figura 4.1. Tensiones va y vb.

Tabla 4.1

Estados de conducción de la etapa DC-AC.

Estado vmod va vb S1 S2 S3 S4 SH SL ib iHL

1 VC2 vc2 0 1 0 0 1 0 0 is 0
2 VC2 − VC1 vc2 vc1 1 0 0 0 0 1 is −is
3 VC1 vc1 0 0 0 0 1 1 0 0 is
4 0 vc2 vc2 1 1 0 0 0 0 0 0
5 0 vc1 vc1 0 0 0 0 1 1 0 0
6 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0
7 −VC1 0 vc1 0 0 1 0 0 1 0 −is
8 −VC2 + VC1 vc1 vc2 0 1 0 0 1 0 −is is
9 −VC2 0 vc2 0 1 1 0 0 0 −is 0

Tabla 4.2

Formas de modulación propuestas.

Forma 0 Forma 1 Forma 2 Forma 3

Número de niveles 3 5 5 7
Estados de conducción 1, 4, 6, 9 1, 3, 5, 7, 9 1, 2, 5, 8, 9 1, 2, 3, 5, 7, 8, 9

Niveles de tensión vc2, 0, −vc2
vc2, vc1, 0,
−vc1, −vc2

vc2, vc2 − vc1, 0,
vc1 − vc2, −vc2

vc2, vc2 − vc1,
vc1, 0, −vc1

vc1 − vc2, −vc2
Dirección de iHL - Saliendo de c1 Entrando a c1 Bidireccional

SL y corresponde a la utilización de un puente H en conjunto con un doble-boost normal,
esta forma se considera como el caso base para verificar la utilidad de los interruptores
bidireccionales.

La forma 1 utiliza los estados que conectan los terminales de los condensadores c1 o c2 en
los terminales de red, por lo que las tensiones que pueden ser generadas corresponden a las
tensiones de dichos condensadores y a los negativos de estas, adicionalmente para obtener
tensión 0, se utiliza el estado 5, que corresponde a activación de solo los interruptores
bidireccionales. La corriente extráıda iHL por los estados 3 y 7, es la corriente de red y
el negativo de la corriente de red respectivamente, por lo que si se tiene una factor de
potencia unitario respecto a la tensión modulada, los interruptores bidireccionales solo
extraen potencia de c1.

La forma 2 permite que simultáneamente un terminal de salida se conecte a c1 y el otro
a c2, además de las combinaciones de la Forma 0, por lo que las tensiones que pueden ser
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generadas corresponde a la tensión vc2, la resta de la tensión vc2 y vc1 y los negativos de
estas. En los estados 2 y 8 la corriente extráıda iHL es el negativo de la corriente de red
y la corriente de red respectivamente, por lo que si se tiene un factor de potencia unitario
respecto a la tensión modulada2 , esta forma solo inyecta potencia por los interruptores
bidireccionales a c1.

La forma 3 utiliza todos los estados utilizados por la forma 1 y 2, lo que permite imponer
7 niveles de tensión diferentes en los terminales AC. Ya que se utilizan tanto los estados 3
y 7, como los estados 2 y 8, los interruptores bidireccionales extraen e inyectan potencia
en c1.

En la Figura 4.2 se muestra la tensión vmod obtenida para las cuatro formas de modu-
lación, considerando fuentes ideales de tensión de 116 V y 348 V para vc1 y vc2 respecti-
vamente y una frecuencia de conmutación de 5 kHz.
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Figura 4.2. Tensión modulada, frecuencia de conmutación de 5 kHz. (a) Forma
0: modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d) Forma 3: 7
niveles.

4.1.2. Tiempos muertos

Si bien hasta el momento se han asumido interruptores ideales con tiempos de encen-
dido y apagado nulos, en la realidad estos presentan un retraso entre el instante en que
reciben la señal apagado y el instante en que efectivamente dejan de conducir. Para evitar
cortocircuitos, lo que se hace en la práctica es la aplicación de un retraso de la señal de

2La condición estándar de operación de esta clase de convertidores es factor de potencia unitario con
la red, sin embargo para el presente análisis esta es una aproximación razonable, cuya explicación se da
detalladamente en la sección 4.4.1
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encendido de los semiconductores. De esta manera el semiconductor que debe apagarse
recibe su respectiva señal antes que el semiconductor que debe encenderse, por lo que
una vez que llega la señal de encendido, el semiconductor que deb́ıa apagarse ya se en-
cuentra pagado. El tiempo de retraso aplicado se le llama tiempo muerto y depende del
semiconductor utilizado, pero por lo general se encuentra en el orden de los cientos de
nanosegundos.
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Figura 4.3. Estados de conducción forma 1, en gris estados generados por tiempos
muertos.

Para el convertidor propuesto y durante los tiempos muertos la corriente circula prin-
cipalmente por los diodos en antiparalelo de los interruptores del puente H.

Considerando una corriente de red con factor de potencia 1 respecto a la tensión modu-
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lada3 se obtuvieron las figuras 4.3, 4.4, 4.5 y 4.6 que se muestran los estados de conducción
utilizados por las formas 1, 2 y 3, donde los estados de conducción con fondo gris corres-
ponden a estados generados por tiempos muertos y se han incluido flechas indicando la
secuencia que siguen los estados de conducción. Para la forma 1, debido al tiempo muerto
aparecen tensiones de 0 y ±(vc1 − vc2).

Para la forma 2, debido al tiempo muerto aparecen tensiones de 0 y ±vc1.
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Figura 4.4. Estados de conducción forma 2, en gris estados generados por tiempos
muertos.

Para la forma 3, debido al tiempo muerto aparecen tensiones de 0, ±vc1 y ±(vc1− vc2).

3La condición estándar de operación de esta clase de convertidores es factor de potencia unitario con
la red, sin embargo para el presente análisis esta es una aproximación razonable, cuya explicación se da
detalladamente en la sección 4.4.1
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Figura 4.5. Estados de conducción positivos forma 3, en gris estados generados
por tiempos muertos.
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Figura 4.6. Estados de conducción negativos forma 3, en gris estados generados
por tiempos muertos.

4.1.3. Modulación etapa DC-DC

Para controlar el encendido y apagado de los interruptores Sb1a, Sb1b, Sb2a y Sb2b se
utilizan 4 triangulares simétricas para comparar los ı́ndices de modulación de cada uno de
dichos interruptores. Las triangulares de Sb1a y Sb2a en fase entre śı y con un desfase de
180o con las triangulares encargadas de realizar la comparación de Sb1b y Sb2b.

+

-

+

-

+

-

+

-

Figura 4.7. Modulación etapas dc-dc.
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4.1.4. Modulación etapa DC-AC

Como modulación se propone la utilización de una combinación de look-up table, com-
paración con triangular y funciones lógicas. El esquema (Fig. 4.8) permite conmutar entre
2 estados cualquiera contenidos en la Tabla 4.1, se opta por este tipo de modulación
generalizada para permitir el estudio de diferentes formas de modulación en posteriores
estudios. Este esquema lo que busca es aplicar dos tensiones diferentes durante un tiempo
determinado tal que en promedio se genere la tensión vmod que se quiere modular.

vc1 vc2vc1-vc2 0

vmod

Selección de 
modos de conducción

Look-up
Table

vmod

Cálculo
D1

Logic
circuit

vmod

Figura 4.8. Esquema de modulación etapa DC-AC.

La entrada al esquema de modulación corresponde la tensión que debe ser modulada en
el siguiente periodo, vmod, y las salidas son los pulsos de disparo para los semiconductores.

En la etapa de selección de modos de conducción, los dos estados de conducción deben
ser utilizados corresponden a los dos estados de conducción que generan las tensiones
más cercanas a la tensión que se debe modular permitidos por la forma de modulación
seleccionada (definidas en la sección 4.1.1). Esta selección se puede realizar utilizando
funciones if 4.

Para el cálculo del ı́ndice de modulación se definen las siguientes variables:

v1 : Tensión de mayor valor que debe ser aplicada durante el siguiente periodo.
v2 : Tensión de menor valor que debe ser aplicada durante el siguiente periodo.
E1 : Estado que genera la tensión de mayor valor.
E2 : Estado que genera la tensión de menor valor.
Ton1 : Tiempo que se debe aplicar v1.
Ton2 : Tiempo que se debe aplicar v2.

D1 : Índice de modulación tensión v1.
Ttot : Periodo de conmutación, igual a la suma de Ton1 y Ton2.

Aśı por ejemplo si se decide utilizar la forma de modulación 3 y la tensión modulada
se encuentra entre (vc2 − vc1) y vc1, dichas tensiones corresponden a v1 y v2 y los estados
E1 y E2 corresponden a los estados 2 y 3 que generan esas tensiones. Si por ejemplo se
decide utilizar la forma de modulación 1 y la tensión vmod se encuentra entre 0 y −vc1,
entonces estas tensiones corresponden a v1 y v2 y los estados E1 y E2 corresponden a los
estados 5 y 7 que generan estas tensiones.

4Similar a como se identifica en que sector se encuentra la tensión a modular en modulación vectorial,
solo que en este caso se tienen una recta en vez de un hexágono.
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La expresión para el ı́ndice de modulación se deduce de la tensión promedio en un
periodo:

vmod =
Ton1v1 + Ton2v2

Ttot
(4.2)

vmod =
Ton1v1 + (Ttot − Ton1)v2

Ttot
(4.3)

vmod =
Ton1

Ttot
(v1 − v2) + v2 (4.4)

vmod = D1(v1 − v2) + v2 (4.5)

D1 =
vmod − v2
v1 − v2

(4.6)

Con el esquema diseñado, durante el tiempo que la triangular mostrada en la figura 4.8 es
superior a D1 se aplica la tensión v1 y durante el tiempo que D1 es menor que la triangular
se aplica la tensión v2, es por esto que la frecuencia de conmutación de la tensión sera
igual a la frecuencia de la triangular.

En la look-up table se encuentra contenida la información de qué interruptores deben
encenderse durante el periodo, qué interruptores deben apagarse, qué interruptores deben
mantenerse encendidos y qué interruptores deben mantenerse apagados. La obtención de
las look-up tables se realiza en matlab a partir de la matriz S definida utilizando los estados
de conducción mostrados en la Tabla 4.1, donde cada fila de la matriz S define el estado
de conducción y cada columna define el estado de conducción en que debe permanecer
cada interruptor Sx para obtener dicho estado de conducción.

S(Ex, Sx) =



1 0 0 1 0 0
1 0 0 0 0 1
0 0 0 1 1 0
0 0 0 0 1 1
0 0 0 0 0 1
0 0 0 1 1 0
0 0 1 0 0 1
0 1 0 0 1 0
0 1 1 0 0 0


(4.7)

Utilizando las expresiones lógicas mostradas en (4.8), (4.9) y (4.10) evaluadas para cada
una de las posibles combinaciones de E1 y E2 se obtienen las look-up tables C1, C2 y
C3.

C1(E1, E2, :) = S(E1, :) ∧ S(E2, :) (4.8)

C2(E1, E2, :) = S(E1, :) ∧ S̄(E2, :) (4.9)

C3(E1, E2, :) = S̄(E1, :) ∧ S(E2, :) (4.10)
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Donde:

C1(E1, E2, z1) : Tabla de dimensión 8x9x6 de interruptores que deben perma-
necer encendidos durante todo el periodo cuando se quiere con-
mutar entre los estados E1 y E2.

C2(E1, E2, z2) : Tabla de dimensión 8x9x6, contiene la información de que in-
terruptores deben apagarse en el siguiente periodo al pasar del
estado E1 al estado E2.

C3(E1, E2, z3) : Tabla de dimensión 8x9x6, contiene la información de que inte-
rruptores deben encenderse en el siguiente periodo al pasar del
estado E1 al estado E2.

zx : Salida de cada look-up table.

Las salidas de la look-up table corresponde a 3 buses de datos de 6 datos cada uno, uno
de estos buses de datos se env́ıa a modular de acuerdo al ı́ndice de modulación obtenido en
la etapa de control. Finalmente, los buses de datos son procesados por un circuito lógico
que entrega las señales de disparo. El detalle del esquema y el circuito lógico se puede ver
en la Figura 4.9.

Figura 4.9. Detalle de esquema de modulación etapa DC-AC.

4.2. Linealización y obtención de plantas para el control

En esta sección se obtienen las plantas para el control del convertidor, para esto se
consideran variables y ecuaciones promedio linealizadas obtenidas a partir de (3.16)-(3.23).

Si bien en la sección 4.3 se discutirá en profundidad el esquema de control del con-
vertidor, es necesario aclarar en lineas generales como funcionara el control para conocer
que funciones de transferencia es necesario obtener. Lo que se busca es controlar inde-
pendientemente las tensiones vpv y vc1 utilizando los interruptores Sb2a, Sb2b y Sb1a, Sb1b

respectivamente. La tensión vc2 se controlara con is y esta con vmod. En este documento
a este tipo de control se le llama forma 1. En la figura 4.10 se muestra gráficamente la
filosof́ıa del control.
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Se definen formalmente los ciclos de trabajo para los convertidores boost como:

DL1a =
toff S1a

T
(4.11)

DL1b =
toff S1b

T
(4.12)

DL2a =
toff S2a

T
(4.13)

DL2b =
toff S2b

T
(4.14)

Donde toff S1a, toff S1b, toff S2a y toff S2b corresponden a los tiempos que permane-
cen apagados los interruptores S1a, S1b, S2a y S2b respectivamente y T es periodo de
conmutación.

De esta manera las funciones de trasferencia que es necesario obtener son:

His(s) =
is(s)

vmod(s)
Hvc2(s) =

vc2(s)

is(s)

Hvpva(s) =
vpv(s)

D1a(s)
Hvpvb(s) =

vpv(s)

D1b(s)

Hvc1a(s) =
vc1(s)

D2a(s)
Hvc1b(s) =

vc1(s)

D2b(s)

Estas funciones de transferencia se obtienen en las secciones 4.2.1, 4.2.2 y 4.2.3.

ib

vmodvs

Lf is

SL

S1 S2

S4S3

D2b D1b

vc2 vc1 vpv

ipviL1b

Sb2b

c1c2 cpv

iL2b

iHL

L1b

D2a

Sb2a

L2b

iL2aL2a

Sb1b Sb1a

iL1aL1aD1a

SH

Figura 4.10. Explicación gráfica control de variables convertidor propuesto.

Una forma alternativa de control, es utilizar controles anidados de corriente y tensión
para los convertidores boost, es decir controlar vpv con iL1a e iL1b y estas corrientes con-
trolarlas con Sb1a y Sb1b respectivamente. De la misma forma controlar vc1 con iL2a e iL2b
y estas corrientes controlarlas con Sb2a y Sb2b. En este documento a este tipo de control
se le llama forma 2.

Si se opta por este tipo de control, es necesario obtener las siguientes funciones de
transferencia:
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His(s) =
is(s)

vmod(s)
Hvc2(s) =

vc2(s)

is(s)

HiL1a(s) =
iL1a(s)

DL1a(s)
HiL1b

(s) =
iL1b(s)

D1b(s)

HiL2a(s) =
iL2a(s)

D2a(s)
HiL2b

(s) =
iL2b(s)

D2b(s)

Hvpv(s) =
vpv(s)

iL1(s)
Hvc1(s) =

vc1(s)

iL2(s)

Nótese que solo las funciones de transferencia relacionadas con los convertidores boost
se ven modificadas. Estas funciones de transferencia se obtienen en las secciones 4.2.1,
4.2.2 y 4.2.4.

4.2.1. Corriente de red

La ecuación que describe la corriente de red corresponde a (4.15):

dis
dt

=
1

Lf
[(S1 − S2)vC2 + (SH − SL)vC1 − vs −Rf is] (4.15)

La suma de los dos primeros términos de la derecha corresponde a la tensión modulada
en los terminales de red, por lo que la anterior ecuación puede ser expresada como:

dis
dt

=
1

Lf
[vmod − vs −Rf is] (4.16)

Luego aplicando transformada de Laplace, considerando la tensión de red vs como
perturbación, la tensión modulada vmod como actuación y la corriente de red is como
variable a controlar se obtiene:

sis =
1

Lf
[vmod − vs −Rf is] (4.17)

His(s) =
is

vmod
=

1

Lfs+Rf
(4.18)

4.2.2. Tensión vc2

La ecuación que describe la tensión en el condensador 2 corresponde a (4.19):

dvc2
dt

=
1

C2
[(1− Sb2a)iL2a + (1− Sb2b)iL2b − is(S1 − S2)] (4.19)

La cual considerando los ciclos de trabajo Db2a y Db2b puede expresarse como:

dvc2
dt

=
1

C2
[Db2aiL2a +Db2biL2b − is(t)(S1 − S2)] (4.20)
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El último término depende de los estados entre los que esté modulando tal como se
mostró en la Tabla 4.1 en secciones anteriores. Sin embargo, la corriente media extráıda
durante un periodo de red puede expresarse como un valor proporcional a la magnitud de
la corriente de red. De esta manera (4.20) toma la forma:

dvc2
dt

=
1

C2

[
Db2aiL2a +Db2biL2b − îs(t)Km)

]
(4.21)

Luego aplicando transformada de Laplace, considerando las corrientes iL2a y iL2b como
perturbaciones, la magnitud de la corriente de red (̂is) como actuación y la tensión vc2
como variable a controlar se obtiene:

svc2 =
1

C2

[
Db2aiL2a(s) +Db2biL2b(s)− îs(s)Km)

]
(4.22)

svc2 =
−îs(s)Km

C2
(4.23)

Hvc2(s) =
vc2(s)

îs
(s) =

−Km

sC2
(4.24)

Ecuación que puede utilizarse para ajustar el controlador de tensión de vc2. Ahora bien
el factor Km principalmente de la tensión de la red, estados de conducción utilizados en
la modulación y en menor medida de los parámetros del filtro y el nivel de generación
fotovoltaica. Como se dijo anteriormente, el factor Km representa la relación entre la
corriente media extráıda por los interruptores S1 y S2 del condensador C2, es decir, la
corriente ib y la magnitud de la corriente de red, por lo tanto, es calculada como:

Km =
īb

îs
(4.25)

En la Tabla 4.3 se muestran varios ı́ndices Km para un punto de operación dado. Sin
embargo, para el ajuste de los controladores basta con utilizar un Km fijo, por ejemplo,
de 0.5.

Tabla 4.3

Factor Km 440 W de generación, red de 220 V 50 Hz y tensiones internas vc1 = 116V y

vc2 = 348V .

Forma 0 Forma 1 Forma 2 Forma 3

0.45 0.36 0.57 0.52

El factor Km es también una medida de nivel de utilización de los interruptores del
puente H, mayores valores de Km indican una corriente ib media mayor en relación con la
magnitud de la corriente de red.

4.2.3. Plantas para el control convertidores boost forma 1

4.2.3.a. Primer convertidor boost

Al expresar (3.16), (3.17) y (3.18) del convertidor propuesto en forma matricial:
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diL1a
dt

diL1b
dt

dvpv
dt

 =

 0 0 1
L1a

0 0 1
L1b−1

cpv
−1
cpv

0


iL1aiL1b
vpv

+

 0 − vnc1
L1a

0

0 0 − vnc1
L1b

1
cpv

0 0


 ipv
(1− Sb1a)
(1− Sb1b)

 (4.26)

La tensión vc1 no es constante, por lo que para linealizar el sistema se reemplaza esta
variable por su valor nominal vnc1. Luego al considerar un ciclo de conmutación, los ciclos
de trabajo DL1a, DL1b y las conclusiones obtenidas en la sección 2.3.1, se obtiene:

diL1a
dt

diL1b
dt

dvpv
dt

 =

 0 0 1
L1a

0 0 1
L1b−1

cpv
−1
cpv

0


iL1aiL1b
vpv

+

 0 − vnc1
L1a

0

0 0 − vnc1
L1b

1
cpv

0 0


 ipv
D1a

D1b

 (4.27)

Ya que no se tiene control directo sobre la corriente ipv, esta puede ser considerada como
una perturbación, con lo que se tiene:diL1a

dt
diL1b
dt

dvpv
dt

 =

 0 0 1
L1a

0 0 1
L1b−1

cpv
−1
cpv

0


iL1aiL1b
vpv

+

−
vnc1
L1a

0

0 − vnc1
L1b

0 0

[
D1a

D1b

]
(4.28)

Luego considerando la tensión vpv como salida y los ı́ndices de modulación como entradas
pueden obtenerse las funciones de transferencia buscadas:

Hvpva(s) =
vpv(s)

D1a(s)
=

L1b
L1b+L1b

vnc1
L1a·L1b·cpv
L1a+L1b

s2 + 1
(4.29)

Hvpvb(s) =
vpv(s)

D1b(s)
=

L1a
L1b+L1b

vnc1
L1a·L1b·cpv
L1a+L1b

s2 + 1
(4.30)

Funciones de transferencia que cuentan con dos polos en el eje imaginario.

4.2.3.b. Segundo convertidor boost

Para el segundo convertidor boost se aplica el mismo procedimiento. (3.19), (3.20) y
(3.21) expresadas en forma matricial:

diL2a
dt

diL2b
dt

dvc1
dt

 =

 0 0 1
L2a

0 0 1
L2b−1

cc1
−1
cc1

0

iL2aiL2b
vc1

+

 0 0 0 − vc2
L2a

0

0 0 0 0 − vc2
L2b

− 1
cc1

1
cc1

1
cc1

0 0




ipv
(1− Sb1a)iL1a
(1− Sb1b)iL1b
(1− Sb2a)
(1− Sb2b)


(4.31)

Se reemplaza vc2 por su valor nominal vnc1, se consideran los ciclos de trabajo DL1a,
DL1b y las conclusiones obtenidas en la sección 2.3.1, con lo que se obtiene:
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diL2a
dt

diL2b
dt

dvc1
dt

 =

 0 0 1
L2a

0 0 1
L2b−1

cc1
−1
cc1

0

iL2aiL2b
vc1

+

 0 0 0 − vnc2
L2a

0

0 0 0 0 − vnc2
L2b

− 1
cc1

1
cc1

1
cc1

0 0




iHL

D1aiL1a
D1biL1b
D2a

D2b

 (4.32)

Por la forma en que se planteo el control, las variables D1aiL1a y D1biL1b puden ser
consideradas perturbaciones, lo mismo ocurre con iHL. Con esto se obtiene:

diL2a
dt

diL2b
dt

dvc1
dt

 =

 0 0 1
L2a

0 0 1
L2b−1

cc1
−1
cc1

0

iL2aiL2b
vc1

+

−
vnc2
L2a

0

0 − vnc2
L2b

0 0

[
D2a

D2b

]
(4.33)

Luego considerando la tensión vc1 como salida y los ı́ndices de modulación como entra-
das pueden obtenerse las funciones de transferencia buscadas:

Hvc1a(s) =
vc1(s)

D2a(s)
=

L2b
L2b+L2b

vnc2
L2a·L2b·c1
L2a+L2b

s2 + 1
(4.34)

Hvc1b(s) =
vc1(s)

D2b(s)
=

L2a
L2b+L2b

vnc2
L2a·L2b·c1
L2a+L2b

s2 + 1
(4.35)

Nótese que las funciones de transferencia con las aproximaciones realizadas toman la
misma forma que las funciones de transferencia del primer convertidor boost.

4.2.4. Plantas para el control convertidores boost forma 2

4.2.4.a. Corrientes iL1a e iL1b

A partir de (3.17), considerando un ciclo de conmutación y la definición de DL1a:

diL1a
dt

=
1

L1a
[vpv − (1− Sb1a)vc1] (4.36)

diL1a
dt

=
1

L1a
[vpv −DL1avc1] (4.37)

Luego reemplazando la variable vc1 por la tensión nominal vnomc1 y aplicando la trans-
formada de laplace se obtiene:

siL1a =
1

L1a
[vpv(s)−DL1a(s)v

nom
c1 ] (4.38)

Ecuación que al considerar la tensión vpv como perturbación, el ı́ndice de modulación DL1a

como actuación y la corriente iL1a permite la obtención de la planta de corriente iL1a:
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HiL1a =
iL1a(s)

DL1a(s)
=

−vnomc1

sL1a
(4.39)

Realizando el mismo desarrollo se obtiene la planta para el control de la corriente iL1b:

HiL1b =
iL1b(s)

DL1b(s)
=

−vnomc1

sL1b
(4.40)

4.2.4.b. Tensión vpv

Al observar (3.16) de tensión vpv se puede notar que la corriente neta extráıda está
dada por la suma de las corrientes iL1a e iL1b, es por esto que para facilitar el control se
define iL1 como:

iL1 = iL1a + iL1b (4.41)

Aplicando transformada de Laplace a (3.16), considerando la corriente ipv como per-
turbación, a tensión vpv como variable a controlar y la corriente iL1 como actuación se
obtiene:

dvpv
dt

=
1

cpv
[ipv − iL1a − iL1b] (4.42)

svpv(s) =
1

cpv
[ipv(s)− iL1(s)] (4.43)

Hvpv(s) =
vpv(s)

iL1(s)
=

−1

scpv
(4.44)

(4.45)

Que corresponde a la función de transferencia de la tensión vpv utilizando como variable
de actuación la corriente iL1.

4.2.4.c. Corrientes iL2a e iL2b

La forma de las ecuaciones dinámicas de las corrientes iL2a y iL2b son similares a las
ecuaciones de las corrientes iL1a y iL1b, de esta manera el procedimiento de las plantas
para el control es similar.

A partir de (3.20) se deduce que la tensión media aplicada en un periodo viene dada
por el tiempo en que es aplicada la tensión vC2, es decir por el ciclo de trabajo DL2a, por
lo tanto reemplazando DL2a en (3.20) se obtiene:

diL2a
dt

=
1

L2a
[vc1 − (1− Sb2a)vc1] (4.46)

diL2a
dt

=
1

L2a
[vc1 −DL2avc2] (4.47)

Luego reemplazando la variable vc2 por la tensión nominal vnomc2 y aplicando la transfor-
mada de laplace se obtiene:

siL2a =
1

L2a
[vc1(s)−DL2a(s)v

nom
c2 ] (4.48)
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Ecuación que al considerar la tensión vc1 como perturbación, el ı́ndice de modulación DL2a

como actuación y la corriente iL2a permite la obtención de la planta de corriente iL2a:

HiL2a =
iL2a(s)

DL2a(s)
=

−vnomc2

sL2a
(4.49)

Realizando el mismo desarrollo se obtiene la planta para el control de la corriente iL2b:

HiL2b =
iL2b(s)

DL2b(s)
=

−vnomc2

sL2b
(4.50)

4.2.4.d. Tensión vc1

A partir de (3.19) se define la suma de las corrientes extráıdas por los inductores L2a

y L2b:

iL2 = iL2a + iL2b (4.51)

Considerando además los ciclos de trabajo D1a y D1b y una corriente media equivalente
iHL para cuantificar la corriente media extráıda por los interruptores SH y SL, (3.19)
puede expresarse como:

dvc1
dt

=
1

C1
[D1aiL1a +D1biL1b − iL2 − iHL)] (4.52)

Luego aplicando la transformada de Laplace, considerando la corriente iL2 como actua-
ción, la tensión vc1 como variable a controlar y las corrientes D1aiL1a D1biL1b y iHL como
perturbaciones se obtiene:

svc1 =
1

C1
[D1aiL1a +D1biL1b − iL2 − iHL)] (4.53)

svc1 =
−iL2
C1

(4.54)

Hvc1(s) =
vc1
iL2

=
−1

sC1
(4.55)

Que corresponde a la planta para el control de vc1.

4.3. Diseño de estrategia de control

De manera general, para cumplir con la función de microinversor fotovoltaico, solo
dos variables deben ser correctamente controladas, la tensión del panel vpv y la corriente
inyectada a red ired. Por otra parte, para el correcto funcionamiento de los convertidores
DC-DC internos y del conversor DC-AC, deben mantenerse controladas las tensiones vc2
y vc1.

Como se mostró en la sección 4.2.3 si se quiere controlar directamente las tensiones
vpv y vc1 de los convertidores boost con los ciclos de trabajo, aparecen en las funciones de



Caṕıtulo 4. Modulación, control y operación 44

transferencia 2 polos en el eje imaginario, por lo que resulta dif́ıcil controlar estas variables
utilizando controladores simples como los son controladores PI. Una solución común para
este problema, es la utilización de un lazo interno de control de corriente para la corriente
en los inductores y un lazo externo de control de tensión para el control de tensión de
los condensadores [44] [45], con lo que se utilizan las plantas integrativas obtenidas en la
sección 4.2.4, debido a su simplicidad y comprobada efectividad, esta estrategia es utilizada
para el esquema de control del convertidor propuesto.

El esquema de control propuesto para el control de las tensiones vpv y vc1 se muestra
en la Figura 4.11. Un algoritmo de MPPT con base en mediciones de tensión y corriente
de panel fija la tensión de referencia vrefpv , posteriormente el lazo externo de control de

tensión vpv fija una referencia de corriente irefL1 que debe ser extráıda del condensador vpv,
esta debe ser conducida por los inductores L1a y L1b en conjunto, por lo que la referencia
iL1 se divide en dos y se utiliza como referencia para los controladores PIiL1a y PIiL1b.
Los controladores de corriente fijan el ciclo de trabajo de los interruptores Db1a y Db1b,
los cuales pueden ser corregidos para mejorar la respuesta del control ante cambios de
la tensión vc1 al tomar en cuenta el nivel de tensión vc1 medido. Esta última corrección
puede deducirse de (4.39) y (4.37) donde en la primera ecuación la tensión vc1 aparece
multiplicando la actuación Db1a, mientras que en la segunda ecuación se utiliza la tensión
nominal vnompv , de esta manera se realiza una normalización de la actuación del control.

Figura 4.11. Esquema de control de tensiones vpv y vc1.

Para el control de la tensión vc1 se utiliza la corriente irefL2 que luego debe ser controlada
por PIiL2a y PIiL2b que fijan los ı́ndices de modulación Db2a y Db2b. De la misma manera
que se hace con el control de vpv, se pueden normalizar los ı́ndices de modulación Db2a

y Db2b basándose en la medición de la vc2. Una diferencia importante respecto al control
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de vpv -tal como se puede observar en (4.56) que corresponde a la ecuación de vc1 versión
interleaved- es que al utilizar los interruptores SH y SL se generan incrementos o decre-
mentos de la tensión vc1, provocados por la inyección o extracción de la corriente de red is
por dichos interruptores. De esta manera en estado estacionario la compensación de esta
perturbación depende de la rapidez de actuación (ancho de banda) del controlador de vc1.
Ya que las corrientes iL1a y iL1b dependen de vc1, este cambio en vc1 provoca una pertur-
bación en dichas corrientes, generando a su vez perturbaciones en el control de vpv, lo que
finalmente puede llevar a una degradación del MPPT o a la necesidad de incrementar el
tamaño del condensador de panel cpv.

dvc1
dt

=
1

C1
[(1− Sb1a)iL1a + (1− Sb1b)iL1b − iL2a − iL2b − is(SH − SL)] (4.56)

Si la etapa de control y modulación dc-ac es ejecutada antes que la etapa de control
dc-dc, entonces los dos estados de conducción y la proporción (D1) que cada uno de dichos
estados es aplicado es conocida, además de la Tabla 3.1 también se conoce la corriente
iHL para cada estado de conducción. Por lo tanto, si la corriente is tiene una frecuencia
fundamental mucho menor que la frecuencia de conmutación, la corriente media que será
extráıda iestHL puede ser calculada con (4.57). Si lo anterior no se cumple, puede calcularse
la predicción de la corriente de red para el siguiente paso de la misma forma que se hace
en MPC, y a partir de esta calcular iestHL.

iestHL = D1i
(1)
HL + (1−D1)i

(2)
HL (4.57)

Donde i
(1)
HL es la corriente extráıda en el estado E1, y i

(2)
HL es la corriente extráıda en el

estado E2. Luego la corriente i
ref
HL es extráıda de la referencia de iL2 fijada por el controlador

de vc1.

La Figura 4.12 muestra el esquema de control de la tensión vc2 y de la corriente inyectada
a red is. Se utiliza un lazo de control de tensión vc2 interno que fija la referencia de la
magnitud de corriente de red îrefs que luego es multiplicada por una senoidal con el ángulo
de red θ. El controlador se implementa con una saturación para que îrefs no tome valores
negativos ni tampoco valores demasiado elevados. Es importante mencionar que en la
medición de la tensión vc2 se utiliza un filtro elimina banda con frecuencia de resonancia
igual al doble de la frecuencia de la red, esto para permitir que dicha tensión oscile con
dicha frecuencia. Para controlar la corriente de red se utiliza un controlador PIR que
entrega la tensión vmod que debe ser modulada por el convertidor.

4.4. Observaciones sobre la operación

4.4.1. Efecto del factor de potencia de la corriente de red sobre las
secuencias de modulación

Por regla general los inversores fotovoltaicos -tanto comerciales, como propuestas dentro
del estado del arte- funcionan inyectando una corriente de red en fase con la tensión en
el punto de conexión con la red [46]. Esto exige que el convertidor deba suministrar los
reactivos que consume la impedancia del filtro, y que la tensión modulada por el inversor
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Figura 4.12. Esquema de control de tensión vc2 y corriente inyectada a red.

este en desfase con la corriente de red. Este desfase entre tensión modulada y corriente de
red se ve incrementado si se requiere que el convertidor inyecte reactivos a la red.

Hasta el momento todas las deducciones y descripciones respecto a las formas de mo-
dulación han asumido una corriente de red en fase con la tensión modulada en los bornes
del convertidor. Con este supuesto se dedujo en secciones anteriores que la corriente iHL

debeŕıa ser siempre positiva para la forma de modulación 1 y siempre negativa para la
forma de modulación 2.

Para verificar que las deducciones respecto a las formas de modulación son validas, se
hace patente la necesidad de cuantificar el efecto de la impedancia del filtro en el factor
de potencia visto en los terminales del convertidor, y el efecto sobre la corriente iHL que
se genera en cada forma de modulación.

Para realizar este análisis, se obtuvo anaĺıticamente iHL(t) durante un ciclo de red
para diferentes factores de potencia utilizando las formas 1 y 2, un filtro 4.2 mH 0.3 Ω y
tensiones internas de vc1=116 V y vc2=348 V.

vmod
vs

Lf isRf

Figura 4.13. Circuito simplificado para la deducción de la forma de iHL

Para obtener iHL(t), se considero el convertidor como una fuente de tensión variable.



Caṕıtulo 4. Modulación, control y operación 47

Luego conociendo la potencia activa inyectada, y el factor de potencia de red requerido,
puede resolverse el circuito en estado estacionario con teoŕıa fasorial y obtener is(t) y
vmod(t). A partir de vmod(t) y considerando la forma de modulación utilizada puede obte-
nerse D1(t) de acuerdo a lo explicado en la sección 4.1.4. Luego ya que D1 representa la
fracción de tiempo que se mantiene encendido el estado de mayor tensión puede obtenerse
la función de corriente iHL(t).

La función de corriente iHL para la forma 1:

iHL(vmod(t)) =



is(t)(1−D1(t)) vmod < vc1

is(t)D1(t) 0 < vmod ≤ vc1

−is(t)(1−D1(t)) −vc1 < vmod ≤ 0

−is(t)D1(t) vmod ≤ −vc1

(4.58)

Y para la forma 2:

iHL(vmod(t)) =



−is(t)(1−D1(t)) vmod < vc2 − vc1

−is(t)D1(t) 0 < vmod ≤ vc2 − vc1

is(t)(1−D1(t)) −vc2 + vc1 < vmod ≤ 0

is(t)D1(t) vmod ≤ −vc2 + vc1

(4.59)

En la figura 4.14 se muestran las corrientes iHL(t) medias en un ciclo de conmutación,
obtenidas con factores de potencia 1, 0.85 y 0.707 inductivos y potencia activa de 440 W.
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Figura 4.14. Corriente media IHL forma 1 (a, b, c) y forma 2 (d, e, f) inyectando
corriente de red con diferentes factores de potencia.
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Como se puede observar para la forma 1, a medida que el factor de potencia disminuye
la corriente iHL negativa aumenta. De manera similar para la forma 2, al disminuir el
factor de potencia la corriente iHL positiva aumenta.

Para cuantificar la cantidad de corriente positiva y negativa iHL en cada ciclo de red,
se separa iHL(t) entre sus valores positivos iHL(t)

+ y sus valores negativos iHL(t)
−. Luego

estas variables son integradas en el tiempo. La figura 4.15 muestra estas variables para
factores de potencia inductivos entre 0 y 1 y una potencia aparente constante de 440
VA. El comportamiento observado es que con factor de potencia unitario la corriente IHL

para la forma 1 es solamente positiva y para la forma 2 es solo negativa. Sin embargo,
para factores de potencia menores a 1 la corriente iHL toma tanto valores positivos como
negativos, llegando a ser iguales iHL(t)

+ e iHL(t)
− cuando solo se inyecta potencia reactiva

a la red.
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Figura 4.15. Integrales temporales de i+HL e i−HL en un ciclo de red para diferentes
factores de potencia. (a) forma 1; (b) forma 2.

Si bien ya se demostró que el factor de potencia influye en la dirección y forma de iHL,
no se ha discutido como influye el tamaño del filtro. Es intuitivo que con un mayor nivel
de inductancia de filtro, la potencia reactiva consumida por este se incrementa, por lo que
el desfase entre vmod e is aumenta y se observaŕıa el mismo efecto observado para factores
de potencia menores mostrados en la figura 4.15.

En la figura 4.16 se muestra la integral de las corrientes i+HL e i−HL para filtros inductivos
entre 5 mH y 100 mH. Este rango se considero razonable, ya que, como referencia con 10
mH y un convertidor puente H e inyección de 440 W se cumple a cabalidad con el THD
requerido por la norma IEEE 1547-2018 [28].

Como se puede observar, para la forma 1 la corriente i−HL es despreciable para todo
el rango. Lo mismo ocurre para la forma 2, respecto a i+HL. Con esto se concluye que si
utiliza un filtro inductivo bien dimensionado, el supuesto utilizado en secciones anteriores
de factor de potencia unitario en bornes del convertidor es razonable, la corriente iHL para
la forma 1 es prácticamente solo positiva y la corriente iHL es prácticamente solo negativa.
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Figura 4.16. Integrales temporales de i+HL e i−HL en un ciclo de red para diferentes
filtros inductivos. (a) forma 1; (b) forma 2.

4.4.2. Limite de operación continua y discontinua para los convertidores
boost

Hasta el momento se ha comentado que el convertidor propuesto esta pensado para
que los convertidores boost funcionen en modo de conducción continua. En esta sección se
indican los limites para que dichos convertidores se mantengan en dicha zona de operación.

4.4.2.a. Primer convertidor boost

El punto limite entre zona de conducción continua y discontinua, se produce cuando la
corriente en los inductores alcanza el valor 0 durante un periodo de conmutación. Es decir
cuando se cumple que la corriente media por el inductor es igual a la mitad del valor del
ripple:

īL1a =
∆iL1a

2
(4.60)

Por lo que para obtener el limite de operación basta con calcular ambos valores. Para
uno de los inductores del primer convertidor boost se tiene que el ripple viene dado por:

∆iL1a =

∫ (1−DL1a)T

0

vpv
L1a

dt (4.61)

Donde la tensión vpv para este caso puede considerarse constante, dado el periodo de
tiempo considerado y los valores de capacitancias e inductancias que se utilizan en este
documento.

El ciclo de trabajo en estado estacionario a su vez depende de las tensiones vpv y vc1:

D1a =
vpv
vc1

(4.62)

Luego remplazando (4.62) en (4.61) y resolviendo la integral se obtiene:
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∆iL1a =
vpv
L1a

· (1− vpv
vc1

)T (4.63)

En estado estacionario para mantener la tensión constante en cpv, la suma de las co-
rrientes medias de los dos canales del primer convertidor boost debe ser igual a la corriente
extráıda del panel, que también puede ser expresada en función de la potencia generada:

īiL1a + īL1b =
ipv
2

=
Ppv

vpv
(4.64)

Suponiendo que la corriente se reparte equitativamente por lo canales:

īiL1a = īL1b =
ipv
2

=
Ppv

2vpv
(4.65)

Luego reemplazando (4.65) y (4.63) en (4.60) se obtiene el valor de generación para
el cual el canal a del primer convertidor boost pasa de trabajar en modo de conducción
continua a discontinua.

PL1a
pv =

v2pv(1−
vpv
vc1

)T

L1a
(4.66)

Realizando el mismo análisis para el canal b del primer convertidor boost se obtiene un
resultado similar:

PL1b
pv =

v2pv(1−
vpv
vc1

)T

L1b
(4.67)

4.4.2.b. Segundo convertidor boost

El limite entre conducción continua y discontinua para el segundo convertidor boost
puede calcularse de la misma forma que se calculó para el primero, es decir en el limite se
cumple:

īL2a =
∆iL2a

2
(4.68)

La ecuación de ripple obtenida para el primer convertidor boost es también valida para
el segundo, reemplazando las variables correspondientes:

∆iL2a =
vc1
L2a

· (1− vc1
vc2

)T (4.69)

Para la determinación de īL2a se puede considera que en estado estacionario el control
es capaz de mantener la tensión vc1 constante, por lo que se cumple:

īL2a + īL2b =
Ppv

vc1
− īHL (4.70)
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Donde el primer termino de la derecha se obtiene considerando que toda la potencia
extráıda del panel esta siendo elevada hasta c1. El segundo termino corresponde a la co-
rriente media extráıda por los interruptores bidireccionales. Ahora bien como se vio en
secciones anteriores la corriente īHL es una función definida por tramos que depende del
tipo de modulación implementada, los niveles de tensión, la magnitud y factor de potencia
de la corriente de red, por lo que la forma más simple de obtenerla es emṕıricamente a
través de simulación. El peor caso ocurre cuando la corriente por los interruptores bidi-
reccionales es máxima. De esta manera reemplazando el peor caso en (4.70) y asumiendo
que la corriente se reparte equitativamente por los dos canales:

īL2a =
Ppv

2vc1
−

īmax
HL

2
(4.71)

Luego reemplazando (4.69) y (4.71) en (4.68) se obtiene el valor de generación para el
cual el canal a del segundo convertidor boost pasa de trabajar en modo de conducción
continua a discontinua:

Ppv = vc1ī
max
HL +

v2c1(1− vc1
vc2

)T

L2a
(4.72)

Realizando el mismo análisis para el canal b del primer convertidor boost se obtiene
un resultado similar:

Ppv = vc1ī
max
HL +

v2c1(1− vc1
vc2

)T

L2b
(4.73)

4.4.3. Elección de tensiones internas

Para la elección de las tensiones vpv vc1 y vc2 deben algunos requerimientos mı́nimos,
los que se detallas a continuación.

Para tener controlabilidad sobre la corriente de red, el convertidor debe ser capaz de
generar una tensión mayor a la tensión de red, esto quiere decir que al menos la tensión
vc2 debe ser mayor que la tensión de red. El valor nominal de vpv depende del panel solar
utilizado. Respecto a la tensión vc1, esta debe ser mayor a vpv y menor a vc2, esto para que
los convertidores boost funcionen correctamente. A mayores valores de vc2 y vc1, mayores
serán las pérdidas en los inductores debido al aumento, tanto el ripple de corriente, como
de la variación de flujo.

En esta tesis se considero, para los ejemplos, deducciones, simulaciones y ensayos ex-
perimentales, convertidores boost trabajando con una misma razón de transformación, es
decir se cumple:

vc2 = k · vc1 = k2vpv (4.74)

Esto minimiza la suma geométrica de las razones de transformación de ambos convertido-
res, además de generar escalones de tensión iguales al utilizar la forma 3 que utiliza todos
los niveles disponibles. Esto, sin embargo, no es necesariamente óptimo desde el punto
de vista de pérdidas o de THD de corriente de red. Un estudio de diseño óptimo para
el convertidor propuesto, tal como como se han desarrollado para otras topoloǵıas [47],
podŕıa realizarse en trabajos futuros.
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Otra posibilidad que no se explora en esta tesis relacionada con las tensiones internas,
es la posibilidad de aprovechar la controlabilidad con la que cuenta el convertidor sobre
las tensiones vc1 y vc2, para cambiar dichos valores a lo largo ciclo de red, con el objetivo
de disminuir pérdidas y THD de red.

4.5. Controladores y parámetros de convertidor

Los parámetros del sistema simulado en el caṕıtulo 5 se muestran en la Tabla 4.4.
En esta tesis se considera a los convertidores boost trabajando con una misma razón de
transformación, ya que aśı se minimiza la suma geométrica de las razones de transformación
de ambos convertidores. Esto, sin embargo, no es necesariamente óptimo desde el punto
de vista de pérdidas o de THD de corriente de red. Un estudio de diseño óptimo para
el convertidor propuesto, tal como como se han desarrollado para otras topoloǵıas [47],
podŕıa realizarse en trabajos futuros.

Los valores de los inductores y condensadores fueron calculados para que los convertido-
res boost operen en modo de conducción continua para un rango de generación fotovoltaica
de 0.6-1 p.u, mientras que los valores de capacitancia fueron calculados para tener una
oscilación de tensión menor a 0.5 V en el condensador de panel y una tensión vc2 7%
superior a la tensión peak de red para mantener la controlabilidad de la corriente de red.
Mientras que los modelos de inductores y semiconductores utilizados se muestran en la
Tabla 4.5. Los inductores L2a y L2b se simularon utilizando 2 inductores de marca Würth
Elektronik de 680 µH en serie para lograr los 1360µH requeridos. Para la simulación del
panel se utilizó el modelo Longi Solar LR4-72HPH de 440 W de potencia nominal, la
corriente de red se fijó con factor de potencia unitario.

Tabla 4.4

Parámetros del convertidor la red y el panel solar.

Śımbolo Parámetro Valor

Vs Tensión de red 220 Vrms

fs Frecuencia de red 50 Hz
Lf Inductancia de filtro 4.2 mH
Rf Resistencia de filtro 0.3 Ω
L2a, L2b Inductores segundo boost 1360 uH
c2, c1.cpv Condensadores 100 µF
L1a, L1b Inductores primer boost 250 µH
fm Frecuencia de muestreo 40 kHz
fac
c Frecuencia de conmutación DC-AC 40 kHz
fdc
c Frecuencia de conmutación DC-DC 40 kHz
inpv Corriente nominal panel 10.74 A

vnpv Tensión nominal panel 41 V

vndc1 Tensión nominal vdc1 116 V
vndc2 Tensión nominal vdc2 348 V

El ajuste de los controladores se realizó utilizando la discretización de las plantas obte-
nidas en el caṕıtulo 4 y los parámetros del convertidor de la Tabla 4.4, el ajuste se realizó
utilizando la herramienta rltool de Matlab. Como criterios de diseño se consideró un an-
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Tabla 4.5

Componentes utilizados.

Tipo Marca Número de serie

SiC mosfet Wolfspeed C3M0060065D
Diodo Schottky Wolfspeed C3D06060G
Inductor Eaton CTX250-5-52-R
Inductor Würth Elektronik 74437529203681

cho de banda en lazo cerrado de aproximadamente 0.1 veces la frecuencia de muestreo
para los lazos de corriente internos y para los lazos de control de tensión se consideró
un ancho de banda en lazo cerrado de aproximadamente 0.1 veces el ancho de banda
del lazo interno. Todos los controladores fueron implementados utilizando un sistema de
anti-enrollamiento [48].

(4.75) es el controlador PI diseñado para el control de las corrientes IL1a e IL1b, como
parámetros de diseño se consideró un coeficiente de amortiguamiento de 0.707 y ancho de
banda en lazo cerrado de 5kHz. (4.76) es el controlador PI de la tensión vpv, como criterio
se consideró un ancho de banda de 350 Hz.

PIiL1a(z) = PIiL1b(z) = −0,031224
z − 0,874

z − 1
(4.75)

PIvpv(z) = −0,32
z − 0,9817

z − 1
(4.76)

(4.77) es el controlador para las corrientes IL2a e IL2b, como parámetros de diseño se
consideró un coeficiente de amortiguamiento de 0.707 y un ancho de banda en lazo cerrado
de 4kHz. (4.78) es el controlador PI de la tensión vc1, como criterio se consideró un ancho
de banda de 400 Hz.

PIiL2a(z) = PIiL2b(z) = −0,046829
z − 0,88037

z − 1
(4.77)

PIvc1(z) = −0,34268
z − 0,9876

z − 1
(4.78)

(4.79) es el controlador de tensión de vc2, un ancho de banda en lazo cerrado de 100 Hz. El
controlador resonante para el control de corriente de red fue diseñado en tiempo continuo
considerando la frecuencia de la red y luego este paso a tiempo discreto obteniéndose
(4.80).

PIvc2(z) = −0,1
z − 0,998

z − 1
(4.79)

PIRis(z) =
75,29z2 − 1,413249z + 66,3748390791

z2 − 1,99975326496z + 1
(4.80)

El filtro elimina banda de 100 Hz utilizado en la medición de la tensión vc2 se implementó
en tiempo continuo utilizando la función de transferencia mostrada en (4.81) considerando
un ancho de banda de 225 Hz.

H(s)notch =
s2 + (2π · 100)2

s2 + 2000 + (2π · 100)2
(4.81)
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Para la sincronización con la red se utilizó una PLL monofásica basada en el retraso
de T/4 de la onda de tensión [49].



Caṕıtulo 5

Resultados de simulación

En este caṕıtulo se discute los resultados de simulación del convertidor variante in-
terleaved de 2 canales conectado a red y la influencia de la utilización de los diferentes
estados de conducción en variables relevantes del sistema como lo son THD de corriente
de red, seguimiento de MPP y eficiencia. En la sección 4.5 se indican los parámetros de
simulación, componentes y controladores utilizados. En la sección 5.1 se discuten los re-
sultados de simulación en estado estacionario y sin perturbaciones. En la sección 5.2 se
discuten los resultados de simulaciones realizadas considerando cambios de temperatura e
irradiancia en el panel, mientras que el sistema de control del convertidor ejecuta un algo-
ritmo de MPPT. En la sección 5.3 se discuten los resultados de simulaciones de pérdidas
y eficiencia.

5.1. Simulación en estado estacionario

Los resultados para todos las formas de modulación de esta sección fueron obtenidos a
partir del funcionamiento en estado estacionario del convertidor, considerando generación
fotovoltaica nominal e incluyen la compensación de iHL.

La Figura 5.1 muestra las tensiones dc internas vpv, vc1 y vc2. Para todas las formas
de modulación se logran resultados similares, el control logra mantener las tensiones en su
valor de referencia con un THD prácticamente idéntico (ver Tabla 5.1) para la tensión de
panel y vc2 y valores bastante cercanos para vc1. Adicionalmente, la oscilación de potencia
inherente al sistema monofásico, se ve reflejada solamente en la tensión del condensador
vc2.

Tabla 5.1

THD tensiones dc internas en estado estacionario.

Tensión Forma 0 Forma 1 Forma 2 Forma 3

vpv 0.0205% 0.0207% 0.0199% 0.0206%
vc1 0.0497% 0.0857% 0.0999% 0.1778%
vc2 5.7880% 5.7911% 5.7781% 5.7876%

La Figura 5.2 muestra la corriente extráıda por los interruptores bidireccionales iHL

y la corriente ib extráıda por el puente H, aśı como el valor medio en un periodo de

55
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Figura 5.1. Tensiones dc en estado estacionario a potencia nominal. (a) Forma
0: modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d) Forma 3: 7
niveles.

conmutación. La forma 0, ya que opera como un doble-boost puente H normal, no tiene
extracción de corriente por los interruptores bidireccionales y toda la potencia es evacuada
por el puente H. Para la forma 1 se tiene que la corriente extráıda por los interruptores
bidireccionales es siempre positiva. Diferente es el caso de la forma 2 donde la corriente es
siempre negativa, es decir, siempre se inyecta corriente al condensador c1. La forma 3, ya
que utiliza todos los estados de conducción disponibles, presenta los estados de conducción
de la forma 1 y 2, por lo que la corriente iHL es positiva o negativa dependiendo el nivel
de la tensión modulada.

La Figura 5.3 muestra las corrientes en los inductores de los convertidores boost. En
la subfigura izquierda de cada gráfica se muestra un zoom de en el orden de los cientos
de microsegundos lograr apreciar las oscilaciones de corriente, naturales en el convertidor
boost. En las mismas subfiguras se puede notar el desfase de 180o de las corrientes que
componen cada boost, esperables en la configuración interleaved. La forma de onda de las
corrientes iL1a e iL1b son iguales para todas las formas de modulación, esto porque tal como
se puede apreciar en la Figura 5.1 -que muestra las tensiones dc vpv, vc1 y vc2- el control
logra mantener todas las tensiones dc iguales para todas las formas de modulación. De
esta forma, los ı́ndices de modulación de los interruptores DL1a y DL1b pueden permanecer
constantes y los controles de corrientes y tensión del primer boost trabajan en estado
estacionario. Las referencias de las corrientes iL2a y iL2b son la actuación del control de
vc1, por lo que la forma de estas cambia al cambiar la perturbación iHL que incide sobre vc1.
De esta manera se puede ver que para la forma 0 las corrientes iL2a e iL2b son constantes,
pero para las formas 1, 2 y 3 son variables. De la misma forma el signo de las corrientes
iHL de cada forma influye en la magnitud de las corrientes del segundo boost, para la
forma 1 -ya que la corriente iHL es siempre positiva- se tiene que la corriente rms es un
17.8% menor que para la forma 0, mientras que para las formas 2 y 3 -ya que la corriente
iHL toma valores negativos- se tiene que las corrientes en el segundo boost toman valores
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lación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d) Forma 3: 7 niveles.
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rms un 28.6% y 17.2% mayores que los de la forma 0.

La Figura 5.4 muestra la corriente de red y la tensión modulada. En la tensión modulada
aparecen los 3, 5, 5 y 7 niveles de cada forma de modulación y la oscilación natural de
la tensión vc2 cuando esta tensión es utilizada. Como era esperable, el mayor THD de la
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corriente de red se ve en la forma 0 de 3 niveles y el menor THD de corriente se ve en la
forma 3 de 7 niveles siendo éste 3.31% menor.
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Figura 5.4. Gráficos de la izquierda, corriente de red (Ired). Gráficos de la de-
recha, tensión modulada (Vmod). Estado estacionario a potencia nominal. (a) Forma 0:
modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d) Forma 3: 7 ni-
veles.

La Figura 5.5 muestra el THD de corriente para un nivel de generación entre 0.5 pu y
1 pu, considerando los 440 W nominales como potencia base. Se puede observar el mismo
comportamiento que se tiene para potencia nominal para todo el rango de generación, es
decir, menores niveles de distorsión armónica para la forma 3, seguida de las formas 2, 1
y 0.

La Figura 5.6 muestra el espectro armónico de la corriente de red. La principal dismi-
nución de armónicas de las formas 1, 2 y 3 en comparación con la forma 0 se da en torno
a los múltiplos de la frecuencia de conmutación y sus bandas laterales.
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Figura 5.5. THD de corriente de red para diferentes niveles de generación foto-
voltaica, utilizando las diferentes formas de modulación. Potencia base 440 W.
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5.2. Simulación dinámica y seguimiento de MPPT

Se simuló el convertidor mientras un algoritmo MPPT P&O es ejecutado para fijar la
referencia de la tensión vpv. La tasa de muestreo del algoritmo fue de 20 ms y 0.25 V de
variación de tensión, valores que respetan la dinámica del convertidor y el lazo de control
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de tensión de Vpv. Al iniciar la simulación la irradiancia y la temperatura del panel es
de 1000 W/mm2 y 25oC, en t=0.2 s la irradiancia cambia a 700 W/m2, en t=0.4 s la
temperatura cambia a 40oC.

En la Figura 5.7 se pueden ver los tres niveles que oscilan en torno a la tensión de MPP
caracteŕısticos del algoritmo P& O y un comportamiento casi idéntico para las cuatro
formas de modulación. En el zoom de la derecha de cada subfigura se observan pequeñas
perturbaciones en las formas 1, 2 y 3 que se encuentran cercanas al orden de magnitud de
la oscilación provocada por la variación natural de corriente en los inductores. La tensión
de MPP inicialmente es de 41 V y no se ve modificada al cambiar la irradiancia, esto
porque la irradiancia por lo general influye en mayor medida en la corriente de MPP, a
diferencia de la temperatura que si influye en la tensión de MPP. Esto puede verse en el
cambio de temperatura de 25oC a 40oC, siendo la tensión de MPP de 38.75 V posterior
al cambio.
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Figura 5.7. Tensión vpv para los diferentes modos de operación ante cambios en
la irradiancia y temperatura. (a) Forma 0: modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles;
(c) Forma 2: 5 niveles; (d) Forma 3: 7 niveles.

Los cambios en el nivel de generación tampoco afectan el control de las tensiones inter-
nas vc1 y vc2, tal como se puede ver en la Figura 5.8. Las formas de tensión son idénticas
para todos las formas de modulación, la variación de generación se puede observar en la
magnitud de la oscilación de la tensión vc2, siendo mayor al inicio de la simulación cuan-
do se genera potencia nominal y menor cuando la temperatura aumenta y la irradiancia
disminuye.

La Figura 5.9 muestra la corriente de red y la tensión durante la simulación. La corriente
de red disminuye al disminuir el nivel de generación para mantener el balance de potencia
y el nivel de la tensión vc2 en su valor nominal. La calidad de enerǵıa inyectada a red
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Figura 5.8. Tensiones vdc1 y vdc2 para las diferentes formas de modulación ante
cambios en la irradiancia y temperatura. (a) Forma 0: modulación unipolar; (b) Forma 1:
5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d) Forma 3: 7 niveles.

es similar al obtenido en estado estacionario, presentándose menores niveles de THD de
corriente de red para las formas 1, 2 y 3 en comparación a la forma 0 y aumentando el
THD para niveles de carga menores.
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Figura 5.9. Variables de red ante cambios en la irradiancia y temperatura. Gráfi-
cos de la izquierda, corriente de red (Ired). Gráficos de la derecha, tensión modulada
(Vmod). (a) Forma 0: modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 ni-
veles; (d) Forma 3: 7 niveles.

5.3. Eficiencia

Para determinar las pérdidas del convertidor se utilizaron las herramientas de simula-
ción térmica de PLECS. Esta herramienta permite modelar sistemas térmicos utilizando
elementos térmicos discretos como lo son resistencias y capacitancias térmicas, fuentes
ideales de temperatura y potencia, entre otras. El cálculo de pérdidas de conducción y
de encendido y apagado de semiconductores lo hace utilizando lookup tables basadas en
información de datasheet. El encendido y apagado se considera ideal para todos los semi-
conductores, por lo que se consiguen tiempos de simulación menores a los que se consiguen
utilizando simuladores que consideran los encendidos y apagados reales de los semicon-
ductores.

Las simulaciones realizadas consideraron los elementos mostrados en la Tabla 4.5 para
las pérdidas en los inductores se considera solamente la resistencia serie DC de modelos
disponibles en el mercado, para las pérdidas en los condensadores se considera el ESR
a 120 Hz para modelos disponibles. Para el modelo térmico del convertidor se considera
que todos los semiconductores se encuentran conectados a un mismo disipador con una
resistencia térmica constante y los resultados mostrados fueron obtenidos con todos los
semiconductores funcionando en estado estacionario a 120oC. Para los diferentes niveles
de generación se consideró solo variación de irradiancia, por lo que el nivel de tensión en
el panel para todos los puntos de trabajo se encuentra cercano a los 41 V.

Las pérdidas de fierro si bien no se consideraron, éstas no debeŕıan influir en la compa-
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ración de las diferentes formas de modulación. Las pérdidas de fierro dependen principal-
mente de la variación de flujo y la frecuencia de conmutación en los inductores [50] [51],
la variación de flujo depende de los ciclos de trabajo y las tensiones de las tensiones dc
internas. Ya que todas estas variables son similares para todas las formas de modulación,
las pérdidas de fierro debiesen ser similares para todas las formas de modulación.

En la Figura 5.10 se muestran las pérdidas simuladas para el convertidor separadas por
sección para 0.5 p.u y 1 p.u. de generación. Las menores pérdidas se obtienen con la forma
1, seguida de las formas 0, 3 y 2, esto es válido tanto para ambos escenarios de generación.

Para todos los casos las mayores pérdidas corresponden a las pérdidas del primer con-
vertidor boost, éstas incluyen las pérdidas en los mosfets Sb1a y S1b y las pérdidas en los
inductores L1a y L1b y como se puede observar son iguales para todas las formas de mo-
dulación, esto se debe a que como se mostró en secciones anteriores el primer convertidor
boost opera de manera idéntica para todas las formas de modulación.

El segundo convertidor boost es la segunda mayor fuente de pérdidas en el convertidor
y la forma 1 exhibe las menores pérdidas en esta sección. Esto tiene relación con un
menor nivel de corriente por dicha sección propiciada por la extracción de potencia por los
interruptores SH y SL y la consiguiente disminución de las corrientes iL2a e iL2b. Por esta
razón el orden de pérdidas mantiene el mismo orden de corrientes rms vista en la Figura
5.3, es decir las formas 2 y 3 tienen mayores corrientes y, por lo tanto, mayores pérdidas.

Las pérdidas en el puente H son mayores para la forma 0, ya que toda la potencia es
extráıda por esta sección. Por otra parte, las pérdidas en los interruptores bidireccionales
en orden descendente son forma 2, 3 y 1, esto se debe principalmente a que como se puede
ver en la Figura 5.2, las corrientes iHL obtenidas para las formas 2 y 3 son mayores que
las de la forma 1.

La Figura 5.11 muestra las pérdidas totales del convertidor para varios puntos de ope-
ración entre 0.5 p.u. y 1 p.u. de generación. El comportamiento se mantiene para todo el
rango, es decir se obtienen menores pérdidas para la forma 1, seguida de las formas 0, 3 y
2.
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Figura 5.10. Distribución de pérdidas en el convertidor. (a) Pérdidas a 1 p.u. de
generación, (b) Pérdidas a 0.5 p.u. de generación. 440 W de potencia base.

En el caṕıtulo 4.1.1 se describieron las 3 formas de modulación propuestas para el
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Figura 5.11. Pérdidas simuladas para diferentes niveles de generación fotovoltai-
ca, utilizando las diferentes formas de modulación.

convertidor, mencionándose que para la generación de la tensión 0, se utilizaŕıa el estado
5, ya que con este estado un menor número de semiconductores deb́ıan encenderse y
apagarse al conmutar. Sin embargo, esta caracteŕıstica no garantiza que con este estado
se generen un menor número de pérdidas, puesto que también se deben tener en cuenta
las tensiones que bloquea cada semiconductor en el instante en que están conmutando y
si son bidireccionales o no.

Para validar la elección del estado 5 como estado generador de tensión 0, se realizaron
simulaciones a potencia nominal (440 W) para las 3 formas de modulación, utilizando
como estado de tensión 0 los estados 4, 5 y 6. La figura 5.12 muestra las pérdidas en los
semiconductores del puente H y los interruptores bidireccionales para los diferentes casos.

Como se puede observar para las formas 1 y 3 se cumple el supuesto de que el estado
5 genera menores pérdidas, esto es coherente, ya que para ambos casos las conmutaciones
con el nivel de tensión 0 se realizan con los estados de conducción 3 y 7. Sin embargo,
para la forma de modulación 2 se puede observar que la utilización del Estado 6 para
la generación de la tensión 0, podŕıa disminuir las pérdidas en 0.5 W. Este resultado
no invalida los resultados anteriormente obtenidos, ya que esta mejora es despreciable
considerando lo observado en la figura 5.10.
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Figura 5.12. Pérdidas en los semiconductores del puente H e interruptores bidi-
reccionales para los diferentes formas de modulación a potencia nominal, utilizando las
tres diferentes Estados de generación de tensión 0. (a) Forma 1: 5 niveles, (b) Forma 2:
5 niveles, (c) Forma 3: 7 niveles.
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Validación experimental

En este caṕıtulo se muestran los resultados obtenidos a partir de un prototipo de 440
W construido en laboratorio. En la sección 6.1 se expone el banco de pruebas, el converti-
dor diseñado, las placas y equipos utilizados. En la sección 6.2 se muestran y analizan los
formas de onda de tensiones y corrientes del convertidor para estado estacionario, cambio
de referencia y ensayo de seguimiento de MPPT. En la sección 6.3 se exponen y analizan
resultados de pérdidas y capturas termograficas del convertidor en operación. Finalmen-
te, en la sección 6.4 se discuten algunas irregularidades observadas en la operación del
convertidor.

6.1. Plataforma experimental

El banco de pruebas utilizado puede verse en la Figura 6.1. Los principales elementos
que componen el sistema se discuten en las siguientes subsecciones.

6.1.1. Plataforma de control

El algoritmo de control y el procesamiento digital de señales se llevó a cabo en una
DSP TMS320C6713 con frecuencia de reloj 225 MHz.

Para las conversiones análogas-digitales y la generación de pulsos de disparo se utiliza
una tarjeta FPGA (Field Programmable Gate Array) de 150 MHz. El cual es un dispositivo
que contiene compuertas lógicas y de memoria cuya interconexión puede ser completamente
dictada por el usuario utilizando esquemáticos o el lenguaje especializado Verilog.

El proyecto fue creado con base en el trabajo de Gonzalo Carrasco [52], el cual contiene
bloques de moduladores PWM con generación de tiempo muerto, módulos para el manejo
de los 2 conversores A/D disponibles en la tarjeta, Timers, entre otros. Estos módulos
deben ser configurados a través de la escritura de palabras binarias en la memoria de la
DSP que son léıdas por la FPGA. Ya que para la operación del convertidor propuesto
se requiere de una modulación especializada para la etapa dc-ac, se modificó el archivo
original de Gonzalo Carrasco para incluir un módulo en el cual se programó la modulación
descrita en el caṕıtulo 4.1, para esto se utilizó el programa ISE Project Navigator. Para
aislar la etapa de potencia y la etapa de control se utiliza una tarjeta auxiliar de fibra
óptica, esta tarjeta transforma las señales de disparo recibidas desde la FPGA en pulsos

66
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Simulador
de Panel
Solar

Tarjetas de 
medición

Convertidor

Plataforma de control
DSP+FPGA Carga RL

Figura 6.1. Banco de pruebas

de luz que son transferidos a través de cables de fibra óptica a la PCB de potencia.

En la Figura 6.2 se muestran las tarjetas utilizadas.

HPITarjeta
fibra 
óptica

DSP

FPGAMediciones 
analogicas

Figura 6.2. Plataforma DSP+FPGA+HPI y tarjeta de fibra óptica.

6.1.2. PCB y circuitos de medición

La Figura 6.3 muestra la placa diseñada y construida en Laboratorio de Investigación en
Accionamientos Eléctricos (LIAcE), Universidad Técnica Federico Santa Maŕıa. La placa
construida es de 4 capas y está compuesta por el circuito de potencia, cuyos componentes
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Figura 6.3. Prototipo convertidor propuesto.

se encuentran en el layer superior, y los circuitos de disparo, que se encuentran en el layer
inferior. El valor de las tensiones y componentes utilizados es el mismo que el utilizado
en las simulaciones, es decir, los valores mostrados en la Tabla 4.4. Se utilizaron circuitos
de disparo independientes para cada uno de los semiconductores activos, sin embargo, se
optó por el arreglo CE para los interruptores bidireccionales, esto permite que en caso de
que falle uno de los circuitos de disparo de un bidireccional, se utilice el circuito de disparo
que se encuentra funcionando para alimentar ambos MOSFETs.

Los componentes utilizados en la etapa de potencia se muestran en la Tabla 6.1. Los
circuitos de disparo fueron diseñados con base en documentación del fabricante de los
MOSFETs utilizados [53], las tensiones Vgs para el encendido y apagado de los MOSFETs
se eligieron en +15/-3 V, para las resistencias de gate se probaron en laboratorio valores
entre 2.5 Ω y 20Ω.

Tabla 6.1

Componentes utilizados prototipo.

Tipo Marca Número de serie

SiC MOSFET Wolfspeed C3M0045065K
IGBT STMicroelectronics STGW20NC60VD
Diodo Schottky Infineon IDH04G65C6XKSA1
Inductores Eaton CTX250-5-52-R
Inductores Würth Elektronik 74437529203681
Condensadores Kemet C4AQLBW6130A3NK

Las mediciones de tensión y corriente se realizaron utilizando 2 tarjetas de medición de
corriente y 2 tarjetas de medición de tensión, las que pueden verse en las Figuras 6.4 y 6.5.
Las tarjetas de medición transforman las señales medidas en tensiones de entre 0 y 5 V
que luego son enviadas a la tarjeta FPGA para ser digitalizadas por los conversores A/D.
Tanto las tarjetas de medición de corriente, como las tarjetas de medición de tensión tienen
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integrados filtros pasabajos de segundo orden, estos filtros son necesarios para evitar la
medición de señales de frecuencia superior a la de Nyquist y aśı cumplir con el Teorema
de muestreo de Nyquist y evitar mediciones erróneas.

Figura 6.4. Tarjeta de medición de
corriente.

Figura 6.5. Tarjeta de medición de
tensión.

Las corrientes en los inductores son triangulares de frecuencia igual a la de conmuta-
ción. Si la ganancia para la frecuencia de conmutación no es lo suficiente baja, entonces
la componente fundamental de las corrientes en los inductores boost no se ve lo suficien-
temente atenuada, y además está sinusoidal se ve desfasada. De esta manera cuando se
realizan las conversiones A/D no se muestrea el valor medio, sino que algún valor entre
el máximo y mı́nimo de la fundamental de la triangular de corriente. Es por esto que
para la medición de las corrientes de los convertidores boost se requiere de un filtro con la
frecuencia de corte lo suficientemente baja para filtrar la frecuencia de conmutación, pero
no demasiado baja, para permitir que el lazo de control de corriente en lazo cerrado tenga
un ancho de banda razonablemente rápido. Para todos los filtros analógicos se utilizó una
frecuencia de corte de 8 kHz, filtro que mostró un buen comportamiento en simulación.

6.1.3. Carga y simulador de panel

Como carga se utilizó una resistencia de 90 Ω y una inductancia de 3.5 mH, esta
carga fue diseñada para tener tensión nominal (220 Vrms) en bornes cuando el panel solar
genera potencia nominal, en la figura 6.7 se muestra el circuito utilizado. Para simular la
generación fotovoltaica se utilizó un simulador fotovoltaico marca Keysight el cual se puede
ver en la Figura 6.6. El simulador está compuesto por un marco principal (mainframe)
E4360A que es el encargado de la comunicación e interfaz y también es el encargado
de controlar y alimentar los y 2 módulos de salida (Output Modules) E4361A que son los
encargados de generar las curvas de tensión y corriente del panel solar. Los módulos pueden
funcionar de manera completamente independiente o en paralelo, por lo que se pueden
simular paneles solares que tengan hasta el doble de los niveles de corriente especificados
en la tabla.

Para la simulación de paneles solares se pueden utilizar look-up tables especificando
puntos de tensión y corriente, o bien se pueden ingresar los parámetros eléctricos más
importantes del panel (voc, Isc, Vmp, Imp) y dejar que el simulador ajuste una curva
estándar que cumpla con dichos parámetros. Ya que esta tesis se centra en el convertidor,
se prefirió la segunda forma de implementación. Para la simulación de diferentes niveles
de irradiancia y temperatura, se deben obtener los principales parámetros a partir de
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Figura 6.6. (a) Simulador de panel solar; (b) Carga RL.
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Figura 6.7. Circuito utilizado en la validación experimental.

las curvas de tensión y corriente en diferentes condiciones de operación que comúnmente
aparecen en los datasheets facilitados por los fabricantes de paneles solares. El simulador
tiene la opción de cambiar entre curvas, especificando el tiempo en el que debe permanecer
en cada curva, de esta forma para simular una secuencia de cambios de irradiancia y
temperatura basta con calcular los parámetros principales para cada condición, elegir el
orden y especificar el tiempo que debe operar cada curva. Cuando se deben programar
más de 2 curvas es recomendable utilizar la comunicación USB y programar el simulador
de panel utilizando el software disponible.

Para todas las pruebas se utilizaron modelos basados en el modelo Longi Solar LR4-
72HPH de 440 W de potencia nominal que es el mismo que se utilizó para los resultados
de simulación.



Caṕıtulo 6. Validación experimental 71

Tabla 6.2

Valores máximos módulos E4361A.

Parámetro Valor

Potencia máxima 510 W
Tensión máxima de circuito abierto 65 V
Tensión máxima de MPP 60 V
Corriente máxima de cortocircuito 8.5 A
Corriente máxima de MPP 8.5 A

6.1.4. Protocolo de encendido

Como protocolo de encendido y para evitar la activación de las protecciones programa-
das en la DSP se utilizó la siguiente secuencia de acciones:

Se alimentan la plataforma DSP+FPGA y los circuitos de medición.

Se carga el programa en la DSP a través de la tarjeta HPI y dentro del código de la
DSP se calculan los offset de las mediciones de tensión y corriente. Todos los pulsos
de disparo inician deshabilitados.

Se carga la referencia de tensión vpv.

Se habilitan los pulsos de disparo.

Se enciende el simulador de panel y el convertidor se encuentra listo para realizar
maniobras como cambio de referencia o ejecución de algoritmo de MPPT.

6.2. Pruebas experimentales

6.2.1. Estado estacionario

Al igual que en las simulaciones, se consideró generación fotovoltaica nominal y com-
pensación de iHL por parte del control.

La Figura 6.8 muestra las tensiones internas vpv, vc1 y vc2. Al igual que en los resulta-
dos de simulación, en la tensión vc2 se ve reflejada la oscilación de potencia monofásica,
mientras que los controladores de tensión logran mantener constantes las tensiones vc1 y
vpv. Sin embargo, y a diferencia de los resultados de simulación, las tensiones internas pre-
sentan una mayor distorsión de alta frecuencia, distorsión que es mayor para las formas 1,
2 y 3 en comparación con la forma 0. Tal como se puede ver en la Figura 6.9 la distorsión
es de frecuencia dispersa y posiblemente provocada por elementos parásitos. Ya que la
frecuencia de conmutación es de 40 kHz, se observa que las componentes más importantes
se encuentran en esta frecuencia y en sus múltiplos.

La Figura 6.10 muestra las corrientes en los inductores, en los inductores boost, las
corrientes mostradas corresponden a IL1a e IL2a, las corrientes IL1b e IL2b no se muestran,
sin embargo, se comprobó con mediciones que fuesen iguales en magnitud y cumplieran
con el desfase de 180o respecto a las corrientes graficadas. De la misma forma que en las
simulaciones, las corrientes en el primer convertidor boost son prácticamente iguales para
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todas las formas de modulación, mientras que la corriente en el segundo convertidor boost
vaŕıa para mantener la tensión vc1, mostrando un comportamiento similar al mostrado
en simulación, con la salvedad de algunas oscilaciones que son mayores para los modos 2
y 3. Estas oscilaciones están relacionadas con la modulación de la tensión del lado AC,
produciéndose principalmente cuando alguno de los interruptores bidireccionales comienza
a conmutar. Por ejemplo, para la forma 1, se producen pequeñas oscilaciones a los 5 ms, 12
ms, 25 ms, 38 ms, que son los instantes en los que comienza y deja de conmutar SL. Estas
oscilaciones disminuyen en magnitud al utilizar controladores de corriente más lentos, por
lo que para la obtención de los resultados mostrados se utilizaron controladores más lentos
que los usados en simulación. Para los controladores de corriente de los convertidores boost
se consideró un ancho de banda en lazo cerrado de 1 kHz y para los controladores de tensión
un ancho de banda de 100 Hz.

La Figura 6.11 muestra la corriente de carga en la subfiguras de la izquierda y la
tensión modulada en las subfiguras de la derecha para las 4 formas de modulación. En la
tensión modulada se ven tanto los niveles esperados, como las tensiones predichas en la
sección 4.1.2 durante los tiempos muertos. La tensión modulada se ve distorsionada por
los tiempos muertos, por lo que para apreciar los niveles de cada forma de modulación se
muestra también la tensión modulada filtrada por un filtro pasabajos de 200 kHz. El THD
de corriente en la carga para las diferentes formas de modulación fue calculado utilizando
la ecuación 6.1, donde i1 corresponde a la fundamental de corriente e in son cada una de
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Figura 6.11. Gráficos de la izquierda, corriente en la carga. Gráficos de la de-
recha, tensión modulada (Vmod). Estado estacionario a potencia nominal. (a) Forma 0:
modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d) Forma 3: 7 ni-
veles.

las armónicas de corriente que pueden ser calculadas a partir de los 2N datos obtenidos.

THDis = 100% ·

√∑N
n=2 i

2
n

i1
(6.1)

Las formas 1, 2 y 3 presentan menores niveles de THD que la corriente de la forma 0,
sin embargo, la diferencia entre el THD de la forma 0 y las formas multinivel es menor que
el alcanzado en simulación. Mientras que en simulación la relación de THD de la forma
0 y la forma 3 era de 2.57, experimentalmente es solo de 1.67. Esto se debe en parte a
la distorsión generada por tiempos muertos y a los fallos en la conmutación en algunos
instantes, como es posible observar en la corriente de la forma 3, en los tiempos 7 ms
y 12 ms. Sin embargo, el THD de corriente es mejor en todos los casos en los que se
usan los interruptores bidireccionales para todo el rango de potencia entre 0.5 y 1 p.u. de
generación, tal como se puede ver en la Figura 6.12.



Caṕıtulo 6. Validación experimental 75

0.5 0.55 0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95 1

Potencia [pu]

0

2

4

6

8

10

12

14

16

T
H

D
 [

%
]

Forma 0: modulación unipolar
Forma 1: 5 niveles
Forma 2: 5 niveles
Forma 3: 7 niveles

Figura 6.12. THD de corriente en la carga para diferentes niveles de generación
fotovoltaica, utilizando las diferentes formas de modulación.
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6.2.2. Cambio de referencia

Para probar la respuesta dinámica del sistema se realizó un cambio en la tensión de
referencia de 40 V a 44 V, lo que cambia el punto de operación del panel solar. La ten-
sión vpv tarda aproximadamente 100 ms en alcanzar la referencia para todos los casos,
resultado que se muestra en la Figura 6.13. La respuesta es lenta comparada con los casos
de simulación, esto ya que el ancho de banda de los controladores de tensión se tuvo que
disminuir a 100 Hz para disminuir las oscilaciones de las corrientes de los convertidores
boost.
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Figura 6.13. Tensión de panel (vpv)ante cambio de referencia. (a) Forma 0: mo-
dulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d) Forma 3: 7 niveles.

La Figura 6.14 muestra las tensiones vc1 y vc2 durante el cambio de referencia. Como
se puede observar el cambio de tensión de vpv no afecta el control de dichas tensiones,
sin embargo, se puede observar el cambio de punto de operación del panel solar en la
magnitud de la componente de 100 Hz de la tensión vc2 que cambia de 14 V a 10.5 V
aproximadamente para todos los casos. Esto se explica porque a 40 V la potencia generada
por el panel solar es mayor que a 44 V, esto hace que se transfiera menos potencia a la
carga y por lo tanto la oscilación de potencia también es menor.

La Figura 6.15 muestra las corrientes IL1a e IL2a durante el cambio de referencia. La
corriente del primer convertidor boost disminuye, tanto para elevar la tensión vpv, como
para mantenerla en dicho valor, ya que la corriente generada por el panel a los 44 V es
menor que a los 40 V. El cambio en la corriente IL2a se ve retrasado, ya que para que se
produzca el cambio en dicha corriente primero se debe ver modificada la tensión vc1.

La Figura 6.16 muestra la corriente en la carga y la tensión modulada. La corriente en
la carga disminuye para mantener el balance de potencia al cambiar el punto de operación
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Figura 6.14. Tensión Vdc1 y Vdc2 para las diferentes formas de modulación ante
cambio de referencia. (a) Forma 0: modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma
2: 5 niveles; (d) Forma 3: 7 niveles.

del panel solar. La tensión modulada AC se logra realizar correctamente durante toda la
maniobra.
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Figura 6.16. Gráficos de la izquierda, corriente en la carga. Gráficos de la derecha,
tensión modulada (Vmod). Cambio de referencia. (a) Forma 0: modulación unipolar; (b)
Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d) Forma 3: 7 niveles.
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6.2.3. MPPT

Se programó en la DSP el mismo algoritmo P&O utilizado en las simulaciones, pero
con una tasa de muestreo de 200 ms y 1 V de variación de tensión, estos valores fueron
ajustados para respetar las dinámicas más lentas de los nuevos controladores y el mayor
ruido observado en vpv. La prueba comienza con el simulador emulando una curva de 1000
W/m2 y 25oC de irradiancia y temperatura, para esta curva la tensión del máximo punto
de potencia (mpp) es de 41 V. Luego de 2 segundos, la irradiancia disminuye a 700 W/m2,
la tensión del mpp es de 41 V. A los 4 segundos la temperatura aumenta a 40oC, la tensión
de máximo punto de potencia es de 38.5 V.

38

40

42

T
en

si
ón

 [
V

]

38

40

42

T
en

si
ó
n 

[V
]

38

40

42

T
en

si
ó
n 

[V
]

0 1 2 3 4 5 6 7

38

40

42

T
en

si
ó
n 

[V
]

(a)

(b)

(c) 

(d) 
Tiempo [s]

2
1000 W/m
25°C   P   =440 W

2700 W/m
25°C   P   =309 W

2
700 W/m
40°C   P   =292 Wmp mp

Figura 6.17. Tensión de panel (vpv) ante cambios de irradiancia y temperatura.
(a) Forma 0: modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d)
Forma 3: 7 niveles.

La Figura 6.17 muestra la tensión de panel vpv durante el ensayo. Ya que el horizonte
de muestreo para el osciloscopio fue de 10 s y la tasa de muestreo se mantiene constante,
la visualización de datos se dificulta, por lo que para apreciar mejor los niveles de tensión
alcanzados en cada escalón de tensión fijados por el algoritmo de P&O, a los datos ob-
tenidos del osciloscopio se les aplicó un filtro de promedio móvil de 1000 datos. Para el
primer periodo todas las formas de modulación alcanzan el punto máximo de generación,
con una tensión de 41 V y los 3 niveles caracteŕısticos del algoritmo. Posterior al cambio
en t=2 s, el control de tensión de vpv logra el control de la tensión para todos las formas
de modulación, y el algoritmo logra alcanzar el punto máximo de potencia en todos los
casos, sin embargo, las formas 1 y 3 muestran una mayor dificultad para alcanzar el punto
máximo de potencia, mostrando un transitorio de 4 niveles en el caso de la forma 1 y uno
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de solo 2 en el caso de la forma 3. Posterior al cambio de temperatura en t= 4 s, todos los
casos alcanzan la tensión de mpp, pero los casos que utilizan la forma 2 y 3 tardan apro-
ximadamente 1 segundo más en alcanzar el estado estacionario del algoritmo de P&O. La
mayor dificultad para alcanzar el punto máximo de potencia se debe a la mayor distorsión
observada en vpv para las formas 1, 2 y 3, distorsión que se estudio en la sección 6.2.1.

La Figura 6.18 muestra las tensiones vc1 y vc2 durante todo el ensayo, tal como se puede
apreciar, las tensiones se mantienen constantes independiente del punto de operación y las
perturbaciones a los 2 y 4 segundos son pequeñas.
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Figura 6.18. Tensión Vdc1 y Vdc2 ante cambios de irradiancia y temperatura. (a)
Forma 0: modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d) Forma
3: 7 niveles.

La Figura 6.19 muestra las corrientes en iL1a e iL2a durante todo el ensayo, cabe
mencionar que los valores mostrados corresponden a valores filtrados, ya que la forma de
onda triangular de las corrientes ya se vio en los resultados de estado estacionario y cambio
de referencia. Dado que las formas 2 y 3 presentan una mayor oscilación de la corriente IL2a
en cada ciclo de la tensión modulada, estas formas de onda se ven mucho más “ruidosas”
que para las formas 0 y 1 cuyo valor medio durante un ciclo de red es más constante.
Al inicio del ensayo, todos los casos mostraron la misma corriente iL1a extráıda desde el
condensador de panel, con las respectivas variaciones debidas a la oscilación de tensión del
algoritmo de MPPT, posterior al cambio de irradiancia en t=2 s todos los casos alcanzan
el mismo nivel de iL1a. Luego, en t=4 s, al igual que como se pudo ver en el gráfico de
vpv, el algoritmo de MPPT alcanza rápidamente el estacionario en los casos de la forma
0 y 1, por lo que el nivel de corriente que debe ser extráıda de vpv alcanza rápidamente
su máximo. Diferente es el caso de las formas 2 y 3, ya que el algoritmo de MPPT tarda
más en alcanzar el estacionario, el nivel de generación es menor durante un transitorio
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y, por lo tanto, el nivel de corriente IL1a es menor durante dicho transitorio. La Figura
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Figura 6.19. Corrientes de convertidores boost ante cambios de irradiancia y
temperatura. (a) Forma 0: modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5
niveles; (d) Forma 3: 7 niveles.

6.20 muestra la magnitud de la corriente de red durante todo el ensayo, para obtener esta
variable, se realizo una rotación de coordenadas [54] utilizando un ángulo obtenido a partir
del tiempo guardado en los datos y considerando que la frecuencia es constante de 50 Hz.
La distorsión mostrada en la figura se debe a las conmutaciones de alta frecuencia que
ya se vieron en los resultados de estado estacionario. El mismo comportamiento que se
vio en la corriente iL1a se ve reflejado en la corriente de red, luego de la disminución de
irradiancia en t=2 s, la corriente de red para todos los casos diminuye, luego en t=4 s, los
casos que utilizan las formas 1 y 2 alcanzan aproximadamente los 2 A de tensión peak de
red, mientras que los casos que utilizan las formas 2 y 3 alcanzan el mismo valor en t=5
s.
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6.3. Eficiencia y pérdidas

La Figura 6.21 muestra la eficiencia obtenida para una generación fotovoltaica entre 0.4
y 1 p.u. utilizando el analizador de potencia YokogawaWT3001E. Los ensayos se realizaron
primero utilizando IGBTs STGW20NC60VD para la implementación de los interruptores
bidireccionales, y luego MOSFETs SiC Wolfspeed C3M0045065K.
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Figura 6.21. Eficiencia medida para diferentes niveles de generación fotovoltaica,
utilizando las diferentes formas de modulación.

Respecto a los resultados obtenidos con IGBTs, la forma 1 presenta el mayor nivel de
eficiencia entre 0.4 y 0.66 p.u, mientras que para niveles de generación mayores a 0.66 p.u.
la forma 0 presenta los mayores niveles de eficiencia, alcanzando una eficiencia peak de
91.9% a potencia nominal. Las formas 1, 2 y 3 alcanzan eficiencias máximas de 91.6%,
90% y 90.1% respectivamente. Para todo el rango, la forma 2 presenta los menores niveles
de eficiencia, alcanzando una eficiencia de 85.3% de eficiencia para 0.4 p.u. de generación.

Los resultados obtenidos utilizando MOSFETs para los switches bidireccionales mues-
tran un comportamiento similar a los obtenidos en simulación, es decir, la forma 1 logra
los mayores niveles de eficiencia con una eficiencia peak de 92.1%, seguida de las formas
0, 2 y 3, con eficiencias de 91.9%, 90.4% y 90.24% respectivamente. De la Figura 6.21
se puede destacar que para cada una de las formas de modulación se alcanzan mayores
eficiencias con la utilización de MOSFETs.

Para observar la distribución de pérdidas se tomaron mediciones termográficas con la
cámara HT1160. La Figura 6.22 muestra la captura térmica de todo el convertidor ope-
rando a potencia nominal utilizando IGBTs para la implementación de los interruptores
bidireccionales. A partir de las capturas térmicas se midió el punto de máxima tempe-
ratura de cada elemento y luego se promediaron dichas temperaturas para calcular una
temperatura representativa de cada parte del convertidor. La Tabla 6.3 muestra un re-
sumen de dichos resultados, como se puede ver las mayores temperaturas se alcanzan en
los inductores sin importar la forma de modulación, lo que concuerda con los resultados
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(a) (b)

(c) (d) 

Figura 6.22. Imagen termográfica del convertidor propuesto a potencia nominal.
(a) Forma 0: modulación unipolar; (b) Forma 1: 5 niveles; (c) Forma 2: 5 niveles; (d)
Forma 3: 7 niveles.

de simulación del caṕıtulo 5.3 que mostraban una concentración de pérdidas en estos ele-
mentos. Se comprueba también que las temperaturas de las inductancias IL2a e IL2b son
menores para el modo 1 en comparación con los otros 3 modos, como el circuito térmico
equivalente es el mismo para todos los casos, se concluye que las pérdidas en L2 son me-
nores para la forma 1. Lo mismo se puede ver para el puente H, las formas 0 y 1 presentan
menores temperaturas en dichos componentes, por lo que las pérdidas en estos componen-
tes son menores respecto a las formas 2 y 3. Nótese que a partir de la figura 6.22 se puede
notar que en los inductores de del primer convertidor boost las mayores temperaturas se
alcanzan en el fierro, mientras que para el segundo convertidor boost las mayores tempe-
raturas se alcanzan en el conductor, sin embargo, esto no necesariamente es un indicativo
que en dichos materiales se alcanzan las mayores pérdidas, ya que la disipación de calor
es diferente para para la sección conductora y el fierro.

En la Tabla 6.4 se muestra una comparación de las temperaturas alcanzadas en los
interruptores bidireccionales en los ensayos utilizando MOSFETs e IGBTs, ya que la ope-
ración general del convertidor no se ve modificada al utilizar MOSFETs o IGBTs para
la implementación de los bidireccionales, las temperaturas en el resto de los componentes
son similares en ambos casos. De la Tabla 6.4 se puede notar que las temperaturas alcan-
zadas utilizando MOSFETs son menores en todos los casos, lo que indica que las pérdidas
en dichos componentes son menores a las alcanzadas utilizando IGBTs, estos resultados
concuerdan con los resultados de eficiencia obtenidos en la Figura 6.21.

Las imágenes termograficas y los resultados de simulación muestran que las pérdidas
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Tabla 6.3

Temperaturas del convertidor en oC, utilizando las diferentes formas de modulación e

IGBTs para la implementación de los interruptores bidireccionales.

Forma 0 Forma 1 Forma 2 Forma 3

Inductores L1a y L1b 61.0 63.1 64.8 64.2
Inductores L2a y L2b 60.0 57.2 74.1 70.6
Puente H 35.0 34.9 37.9 38.6
Bidireccionales - 35.4 41.8 43.1

se concentran en los inductores, mientras que las pérdidas en los semiconductores son
menores. Esto es un indicativo que la eficiencia del sistema puede aumentarse utilizando
una mayor frecuencia de conmutación en los convertidores boost, requiriendo consecuen-
temente inductores más pequeños con pérdidas de fierro y cobre menores debido. Otra
medida para disminuir las pérdidas de fierro es la utilización de inductores acoplados para
la implementación de los convertidores boost en interleaved, esta forma de implementación
reduce la variación de flujo en los núcleos y consecuentemente las pérdidas de fierro [39].

Tabla 6.4

Comparación de temperaturas en oC en los interruptores bidireccionales, utilizando

IGBTs y SiC MOSFETs.

Forma 1 Forma 2 Forma 3

IGBTs SiC MOSFETs IGBTs SiC MOSFETs IGBTs SiC MOSFETs
Bidireccionales 35.4 31.9 41.8 37.3 43.1 39.4
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6.4. Fallas en la conmutación

Como se mencionó en secciones anteriores, todos los interruptores fueron implementados
utilizando SiC MOSFETcon excepción de los interruptores bidireccionales, para los que
sé probo tanto el uso de IGBTs, como de SiC MOSFETs. Los primeros ensayos fueron
realizados utilizando SiC MOSFETs, estos no presentaron problemas para las formas 0
y 1. Sin embargo, para las formas 2 y 3 y luego de algunos minutos de operaciones de
encendido y apagado del convertidor, comenzaron a observarse fallas en la conmutación
como las mostradas en la Figura 6.23.
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Figura 6.23. Falla en la conmutación al utilizar forma de modulación 2.

Las fallas aumentan con el tiempo de operación y degradan la calidad de la corriente
de la carga, además provocan la falla de los drivers de los interruptores bidireccionales.
Las razones que se consideraron como posibles causas de las fallas fueron:

1. Oscilación en la tensión de encendido y apagado de los MOSFETs-IGBTs.

2. Tensiones vgs de los dos interruptores que componen cada interruptor bidireccional
desincronizadas.

3. Inductancia parasita de interruptores bidireccionales demasiado grandes.

El circuito de disparo durante el encendido y apagado puede modelarse como un cir-
cuito RLC [55], por lo que menores valores de resistencia de gate disminuyen el tiempo
de conmutación, pero incrementan las oscilaciones de tensión vgs, por otra parte, mayores
valores de resistencia de gate incrementan el tiempo de encendido y disminuyen las oscila-
ciones de vgs. Originalmente, la resistencia de gate era de 2.5 Ω, por lo que para descartar
la causa 1. se probaron valores en el rango [2.5-25]Ω. Se siguieron observando las mismas
fallas, por lo que se descartó 1.

Al medir las señales de encendido y apagado vgs que llegan a los terminales de los
interruptores bidireccionales, se observó un retraso entre las señales de SLa y SLb de 26
ns y un retraso de 59 ns entre las señales de encendido de SHa y SHb. Para descartar
esta posibilidad se programó un módulo retrasador de pulsos de disparo en la FPGA y se
utilizó para lograr que los pulsos llegasen a cada MOSFET con una diferencia de tiempo
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de alrededor de 1 ns. Se continuaron observando las mismas fallas, por lo que se descartó
2.

54.6 mm

54.6 mm

SHa SHb

SLa SLb

Figura 6.24. PCB de prototipo construido en la zona de interruptores bidireccio-
nales bidireccionales.

Por lo general, los semiconductores que componen los interruptores bidireccionales se
posicionan f́ısicamente cerca unos de otros, por ejemplo en [56] la distancia entre los
semiconductores que componen el interruptor bidireccional se encuentran a 6 mm apro-
ximadamente, como se puede ver en la figura 6.24, la distancia entre los semiconductores
en el prototipo construido es de 54.6 mm. Una mayor distancia implica una inductancia
parásita mayor, lo que podŕıa llevar a fallas en el apagado de los bidireccionales. La so-
lución de esta problemática implica construir un nuevo prototipo, lo que escapa de los
alcances de esta tesis.
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Comentarios y conclusiones

En este trabajo se presentó una nueva topoloǵıa de microinversor basada en la adición
de dos interruptores bidireccionales al convertidor doble-boost. La utilización de estos
interruptores permite obtener un mayor número de niveles que un convertidor doble-boost
simple y adicionalmente, si se modula correctamente, se puede reducir la carga de uno de
los convertidores boost.

Se estudiaron tres diferentes formas de modulación con las que puede operar el conver-
tidor propuesto y con base en éstas, se propuso un esquema general de modulación que
puede ser utilizada para modular cualquiera de las formas de modulación propuestas. El
esquema de control diseñado toma en cuenta la forma con la que se está modulando, y lo-
gra un control de las variables internas similar al obtenido con la configuración doble-boost
puente H que se utilizó como caso de comparación.

Respecto a las pérdidas, se mostró que la utilización de los interruptores bidireccionales
reduce el nivel de potencia que debe procesar el segundo convertidor boost si se utilizan solo
los estados que extraen potencia del condensador intermedio cuando el factor de potencia
de la corriente inyectada a la red o a la carga es cercano a 1; sin embargo, también se mostró
que si se utilizan estados de conducción que inyectan potencia al condensador intermedio
la potencia procesada por el segundo convertidor boost aumenta y consecuentemente las
pérdidas de este aumentan. Los resultados experimentales mostraron que el convertidor
propuesto con la forma de modulación más eficiente logra una eficiencia comparable al
caso base al utilizar IGBTs para la implementación de los interruptores bidireccionales y
una eficiencia superior al caso base al utilizar SiC mosfets. Por otra parte, los resultados
de termograf́ıa y simulaciones indican que la mayoŕıa de las pérdidas se encuentran en los
inductores, lo que indica que la eficiencia total del sistema puede ser mejorada aumentando
la frecuencia de conmutación de los convertidores dc-dc y consecuentemente utilizando
inductores más pequeños con pérdidas de fierro y cobre menores.

Todas las formas de modulación fueron contrastadas con el caso base tanto en simu-
laciones como experimentalmente, utilizando un prototipo construido en laboratorio. Se
mostró que todas las formas de modulación multinivel con las que puede operar el conver-
tidor propuesto, logran mejores niveles de THD de corriente de red que el caso base que
no utiliza los interruptores bidireccionales. Respecto al seguimiento de MPPT se concluyo
que si bien las formas 1, 2 y 3 presentan transitorios mayores debido a la mayor distor-
sión observada en la tensión del panel solar, el punto de máxima potencia es alcanzado
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utilizando cualquiera de las formas de modulación.

La forma de modulación 1, de 5 niveles, logró un mejor THD de corriente que el caso
base y, utilizándose MOSFETs SiC, también logró una mayor eficiencia. Es por esto que se
concluye que es la mejor forma de modular el convertidor propuesto. Sin embargo, también
seria factible utilizar la forma 3 de 7 niveles para disminuir el tamaño requerido para el
filtro de red, o bien podŕıa estudiarse la posibilidad de usar la forma 1 para escenarios
de alta generación y la forma 3 para escenarios de baja generación. De esta manera se
contaŕıa con una mayor eficiencia cuando hay una alta generación y un requerimiento de
filtro menor para los escenarios de baja generación fotovoltaica.

Como desventajas se tiene que la topoloǵıa no trata el problema de las corrientes de
fuga por los paneles, el gran número de componentes y la mayor dificultad para seguir
el punto de máxima potencia. Respecto a la primera desventaja, el mismo principio que
se aplicó con los convertidores boost puede ser aplicado, ya sea con topoloǵıas dc-ac con
double-grounding o aislamiento activo, o bien con convertidores dc-dc con aislamiento
como el convertidor flyback o dual active bridge.

Quedan abiertas algunas ĺıneas de investigación como lo son el diseño óptimo de los
componentes del convertidor, elección óptima de tensiones internas y razón de transforma-
ción de los convertidores boost y analizar la posibilidad de cambiar la forma de modulación
dependiendo del nivel de generación fotovoltaica.
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