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MIXTECA
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Dr. Jesús Linares Flores

Por las imprescindibles aportaciones en la realización de

este trabajo:

Dr. Enrique Guzmán Ramı́rez

Dr. Marco Antonio Contreras Ordaz

Por su cooperación en la finalización de este trabajo, a

los sinodales:

Dr. Carlos Garćıa Rodŕıguez
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Resumen

En este trabajo se presenta un control de seguimiento directo de voltaje para el inversor

monofásico de cinco niveles, el control se basa en la técnica GPI. La implementación del con-

trolador se hace a través de una tarjeta FPGA SPARTAN-3E1200. Los beneficios prácticos

que ofrece el control son: robustez del voltaje de salida ante cambios súbitos de carga del

tipo lineal y no lineal, bajo contenido armónico de voltaje y de corriente en la carga (< 5 %

IEEE − 519), autónomo, reconfigurable y hace uso de un sólo sensor de voltaje para operar.

Por otro lado, la implementación de las señales de seguimiento que emplea el controlador,

aśı como también las señales portadoras que utiliza el modulador multinivel basado en la

técnica PS-PWM se llevan a cabo dentro del FPGA. La arquitectura segmentada del contro-

lador al igual que las señales de referencia deseadas y portadoras está basada en el estándar

IEEE − 754 de punto flotante simple de 32 bits. La generación de las señales de seguimiento

y de las señales portadoras del modulador PS-PWM se realizó por medio de la técnica de ta-

blas de búsqueda (look-up table) empleando los módulos de BRAM que posee el FPGA; con

esto se logró economizar recursos dentro del dispositivo. Además, para la implementación del

controlador se utilizan los módulos Ipcores los cuales son proporcionados por el fabricante del

FPGA, dichos módulos están optimizados para reducir el consumo de recursos del dispositivo.

La descripción del control basado en FPGA se realiza en lenguaje VHDL usando la metodo-

loǵıa descendente top-down. Para la medida de la única variable que necesita el controlador

se utiliza un sensor de voltaje ISO − 124, el cual usa un convertidor analógico digital de 10

bits. Finalmente, se presentan las pruebas de desempeño del sistema en lazo abierto y en lazo

cerrado bajo cambios súbitos de carga del tipo lineal y no lineal, se analizan las respuestas en

estado estacionario y estado transitorio de las variables de voltaje y de corriente en la carga

de salida mediante un instrumento de la calidad de la enerǵıa. Adicionalmente, se realizaron

pruebas de ı́ndice de desempeño respecto a la variación de los parámetros del controlador, los

resultados de dichas pruebas se presentan por medio de un conjunto de gráficas en las que se

muestra la evolución en el tiempo de la función de la integral del error cuadrático (ISE).
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4.3.4. Modelo matemático del inversor multinivel en cascada con fuentes in-

dependientes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57

4.4. Análisis . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 61

4.4.1. Prueba de controlabilidad al sistema . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62

4.4.2. Obtención de la salida plana del sistema . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62

4.4.3. Prueba de observabilidad al sistema . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63

4.4.4. Obtención del reconstructor de estado . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63

4.4.5. Trayectorias de referencia . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

4.4.6. Diseño del Controlador GPI de seguimiento de voltaje . . . . . . . . . . 64

4.4.7. Elección de las ganancias del controlador . . . . . . . . . . . . . . . . . 66

4.5. Simulación . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67

4.5.1. Simulación en SIMNON . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68

4.5.2. Simulación con MATLAB/Simulink-PSIM . . . . . . . . . . . . . . . . . 70

III Metodoloǵıa empleada
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A.1. Unidad de procesamiento . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123

A.2. Periféricos analógicos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123

A.3. Arquitecturas de multiprocesamiento . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 124

A.4. Herramientas de diseño . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 124
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B.2. Esquemático construido en PSIM para probar el desempeño del filtro de salida. 131

B.3. Resultado de la simulación en PSIM: (a) Salida del convertidor antes del filtro;

(b)Salida del convertidor después del filtro diseñado. . . . . . . . . . . . . . . . 131
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Caṕıtulo 1

Introducción

Resumen: En este caṕıtulo se realiza la revisión del estado del arte so-

bre convertidores multinivel, espećıficamente sobre inversores multinivel y sus

principales topoloǵıas, haciendo hincapié en la topoloǵıa de celdas en cascada;

también, en este caṕıtulo se definen las motivaciones que originaron el estudio

del inversor multinivel con celdas en cascada para este trabajo.

1.1. Introducción

La dependencia de los combustibles fósiles y el incremento progresivo de los costos por ob-

tener recursos energéticos que satisfagan las necesidades tanto de pequeñas como de grandes

ciudades, ha motivado a investigadores a desarrollar nuevas formas de obtener enerǵıa de una

manera económica, limpia y sobre todo en armońıa con el medio ambiente que nos rodea [1].

Durante décadas las fuentes de enerǵıa renovables (solar, viento, olas del mar, etc.) han sido

objeto de investigación en diversas áreas [2, 3], una de las más importantes es la que se encarga

del desarrollo de los convertidores de potencia, cuya función es integrar los sistemas de gene-

ración de enerǵıa renovable a la red de distribución y transmisión eléctrica, esta integración

debe hacerse de una manera segura y eficiente, por tanto es necesario construir convertidores

de alta potencia que aseguren la integración de estas etapas y garanticen la calidad de la

enerǵıa [4].

De acuerdo a la Figura 1.1 el diseño del convertidor de potencia en relación al dispositivo de

conmutación ha llevado a seguir caminos bien marcados [1]:

Aumentar la capacidad en el manejo de la corriente y del voltaje en el convertidor

de potencia, esto se consigue mediante la elección de semiconductores de potencia que

manejan potencias elevadas a una frecuencia de conmutación entre los 10 a 20 kHz, éste

tipo de solución, ya es actualmente una tecnoloǵıa madura.

Que el convertidor de potencia trabaje a mayores voltajes y maneje potencias elevadas

empleando dispositivos de bajo voltaje. Este tipo de tecnoloǵıa aún está en proceso de

desarrollo y dentro de este grupo se encuentran las plataformas multinivel.
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Figura 1.1: Comparativa del inversor clásico de dos niveles y la topoloǵıa multinivel en relación
a la tecnoloǵıa de semiconductor que emplean [1].

La propuesta de la topoloǵıa del inversor multinivel en [5], desarrollada en el año de 1979 y

cuya idea se consolidó hasta mediados del año de 1990, presentó un convertidor NPC (Neutral

Point Clamped) cuya estructura es parecida al convertidor clásico de dos niveles, pero con la

adición de dos diodos por fase; posteriormente apareció la topoloǵıa multinivel de diodos de

enclavamiento reportado en [6], dicha topoloǵıa poséıa menor contenido armónico comparado

con el convertidor NPC y además propońıa una nueva técnica de modulación PWM (Pulse

Width Modulation).

Posteriormente, con la propuesta de la topoloǵıa multinivel con capacitores de enclavamiento

en el año de 1992 presentada en [7] y con la topoloǵıa multinivel de celdas en cascada del año

19941 en [8], debido al rápido crecimiento de las aplicaciones de la electrónica de potencia se

amplió la perspectiva de conocimiento relativo a las estructuras multinivel, por lo que a la

fecha sus aplicaciones son variadas.

Actualmente se han propuesto nuevas topoloǵıas multinivel para emplearse en una gran can-

tidad de soluciones (ver Figura 1.2), por ejemplo en aplicaciones en donde se emplean a los

convertidores del tipo CD-CD [9], para aplicaciones en veh́ıculos eléctricos [10, 11], para apli-

caciones en aviones [12], en aplicaciones de fuentes de enerǵıa renovables [2, 3], en aplicaciones

para la compensación de potencia reactiva y potencia efectiva [13, 14, 15].

Por lo anterior escrito, los convertidores multinivel presentan grandes ventajas con respecto

1En la literatura estas son las tres estructuras tradicionales que se han investigado ampliamente, las nuevas
topoloǵıas que se han propuesto son derivadas de éstas.
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Figura 1.2: Aplicaciones de los convertidores multinivel [1].

a los convertidores tradicionales, también conocidos como convertidores de dos niveles, las

cuales son [16]:

Capacidad en el manejo de altos voltajes.

Reducción de contenido armónico a la entrada y a la salida (menor factor de distorsión

armónica o THD).

Bajas perdidas por conmutación.

Alta amplitud de la fundamental.

Bajo (dv/dt) en los semiconductores.

Incremento en la potencia nominal del convertidor.

El uso de las estructuras multinivel de las tres topoloǵıas tradicionales reportadas en [16],

también presentan algunas desventajas:

Desbalance del nivel de voltaje que se produce en las fuentes de alimentación, a menos

que cada voltaje sea proporcionado por una fuente aislada.

Estrés de corriente en los componentes del convertidor.

Alto costo de implementación en comparación con los convertidores tradicionales.

Para resolver la primera desventaja, en el año 2000 en [17] proponen una topoloǵıa gene-

ralizada para balancear automáticamente las fuentes de alimentación sin emplear circuitos
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de balanceo adicional, requerido principalmente en los convertidores multinivel del tipo de

capacitores de enclavamiento. Por otro lado, en [18] hacen nuevos desarrollos para reducir el

número de semiconductores de conmutación y el número de capacitores en el convertidor, lo

cual reduce los costos del convertidor y se logra tener un menor peso y tamaño, además de

conseguir una mayor eficiencia. Estos diseños son muy adecuados para aplicaciones en donde

se requiere una alta densidad de potencia, como por ejemplo en aplicaciones en veh́ıculos

eléctricos h́ıbridos (HEV, Hybrid Electric Vehicle) tratados a detalle en [10, 11].

En [1] y [16] se comparan las tres topoloǵıas tradicionales de inversores multinivel tomando

en cuenta caracteŕısticas tales como el número de componentes, complejidad de control, efi-

ciencia, tolerancia a fallos y modularidad; como resultado de dichas comparativas se concluye

que la elección de la topoloǵıa más adecuada dependerá siempre de la aplicación.

La topoloǵıa en cascada de los inversores multinivel tiene como ventajas la modularidad y

la simplicidad (todas las celdas2 involucradas son iguales, por lo que su construcción es mo-

dular), ventajas que no se observan en las estructuras de capacitor flotante o de diodos de

enclavamiento [18]. Por otra parte, la estructura en cascada no tiene problemas de balanceo

de voltaje en las fuentes de alimentación (siempre y cuando estén aisladas), además de que

éstas no necesitan una re-inicialización especial, desventaja importante en la topoloǵıa de

capacitores de enclavamiento.

Una desventaja de los inversores multinivel en el ámbito industrial es que los transformadores

con varios devanados secundarios no son comunes, condición necesaria para obtener fuentes

aisladas; por esta situación, la topoloǵıa antes mencionada se ha ido incorporando al medio

industrial con relativa lentitud [1].

Gracias a sus caracteŕısticas eléctricas, la topoloǵıa en cascada se comercializa para aplica-

ciones de alta potencia ya que su estructura permite conectar las celdas en serie logrando

potencias hasta del rango de los 31 MVA [1]; esta estructura también se usa en aplicaciones

en donde se requiere una buena calidad de la enerǵıa. En [12] por ejemplo se emplea como

un filtro activo para evitar la entrada de radiofrecuencias en el sistema de alimentación de

los módulos de control de aviones de pasajeros. En [19] y [20] se ha reportado el uso de esta

topoloǵıa en compensación de potencia reactiva. A lo largo de los años se han presentado

mejoras en esta estructura multinivel en cascada tanto en convertidores como en inversores,

estas mejoras se presentan de manera detallada en [17].

Las técnicas de modulación empleadas en las estructuras multinivel tradicionales(ver Figura

1.3 ) fueron revisadas en [1, 16, 21, 22] y los autores de estos trabajos reconocen a la técnica

de modulación PS-SPWM3 (Phase Shifted Senoidal PWM ) como la más adecuada para la

topoloǵıa multinivel en cascada.

La complejidad que involucra el trabajar en lazo cerrado con el inversor multinivel en cascada

2Término aplicado en los inversores multinivel en cascada para describir a un arreglo de cuatro dispositivos
de conmutación conectados en puente H.

3Esta técnica es parecida a la empleada en los convertidores de dos niveles, con la diferencia que en ésta se
usa más de una portadora.
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Figura 1.3: Clasificación de los métodos de modulación para convertidores multinivel [1].

depende del número de niveles que se utilicen en la estructura, en general si Ns representa el

número de fuentes de poder aisladas, la relación entre el número de niveles y la cantidad de

canales PWM necesarios viene dada por las siguientes expresiones:

m = 2Ns + 1 (1.1)

l = 2(m− 1)

donde:

Ns= número de fuentes aisladas.

m = número de niveles en la onda de salida.

l = número de canales PWM para la operación de la estructura multinivel.

Actualmente, los microprocesadores que se adquieren en el mercado y que poseen genera-

dores PWM, no pueden proveer los pulsos PWM para los convertidores multimodulares o

convertidores multinivel [23], por lo que en [24, 25, 26], emplean dispositivos FPGAs (Field

Programmable Gate Array) para hacer sólo el generador multicanal PWM.

Un FPGA es un dispositivo semiconductor que contiene bloques lógicos cuya interconexión

y funcionalidad se puede configurar. La lógica reconfigurable de un FPGA, heredada de un

Dispositivo Lógico Programable (PLD, Programmable Logic Device) [27], puede reproducir

desde funciones tan sencillas como las llevadas a cabo por una puerta lógica o un sistema

combinacional hasta complejos sistemas en un chip (SoC, System-On-Chip). Al usar éste ti-

po de dispositivos se tiene la flexibilidad de modificar el circuito diseñado sin alterar algún
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circuito eléctrico f́ısico.

Otras de las ventajas del empleo de los FPGAs en éste tipo de convertidores son: el modelado

de arquitecturas paralelas, la simplicidad en la configuración, la reprogramabilidad, el bajo

costo (comparado con el precio de los procesadores digitales de señales que son rápidos), por

lo que es una buena elección para la implementación de algoritmos de control para prototipos

[28, 29, 30].

El modelado de los algoritmos puede realizarse con base en lenguajes descriptores de hardwa-

re (HDL, Hardware Description Languages) estandarizados por la IEEE, tales como VHDL

[31] o Verilog [32]. El uso de un HDL estandarizado representa otra ventaja importante: la

portabilidad, es decir el modelado del algoritmo puede ser sintetizado para otras platafor-

mas sin ser modificado o con modificaciones ligeras. Finalmente, la śıntesis de un algoritmo

para un FPGA, puede ser utilizada en la fabricación de circuitos de aplicación especifica

(ASIC,Application-Specific Integrated Circuit), lo cual abre amplias posibilidades para apli-

caciones industriales en cuanto a términos de costo y desempeño [33].

Por otra parte, se han realizado algunos trabajos para el inversor multinivel en cascada con

filtro de segundo orden a la salida, por ejemplo en [34] se presenta un inversor con una to-

poloǵıa de cinco niveles, en este trabajo se diseña y se implementa un controlador basado en

pasividad que regula la corriente en el inductor del filtro y el voltaje en la carga de salida. Para

su implementación f́ısica este controlador emplea dos dispositivos programables, el primero

un FPGA para el modulador multinivel y el segundo un DSP (Digital Signal Processor) para

su implementación digital, el tipo de solución que presentan los autores no es del todo idónea,

ya que ellos emplean dos dispositivos programables para la implementación del controlador,

lo cual incrementa el costo de la solución.

El trabajo reportado en [35] presenta una nueva estrategia para la generación del PWM para

inversores multinivel que utilizan capacitores como fuentes auxiliares, esta estrategia es imple-

mentada en un FPGA pero sólo para regulación de voltaje empleando la técnica de control por

Histéresis. Por otro lado, en [19] reportan también un control discontinuo de corriente basado

en la técnica de modos deslizantes de un inversor multinivel en cascada para un DSTATCOM4

(Distributed Static Compensador), en este trabajo presentan el desempeño del controlador de

corriente del convertidor a nivel de simulación y a nivel experimental.

En años recientes surgió un tipo de inversor multinivel en cascada llamado inversor multinivel

h́ıbrido que atrae la atención de los investigadores, puesto que propone sintetizar una onda

de voltaje con bajo contenido armónico utilizando unas pocas celdas en serie, la ventaja de

esta topoloǵıa es que utiliza distintos niveles de voltaje para alimentar a las celdas, por lo

que se pueden crear más niveles en el voltaje de salida que minimiza la distorsión armónica

total en corriente y en voltaje en la carga de salida, sin aumentar el número de dispositivos de

conmutación y de fuentes aisladas. Una desventaja importante de esta propuesta es que las

técnicas de modulación empleada no se puede utilizar en convertidores multinivel de estruc-

4Compensador de potencia distribuido empleado en ĺıneas de transmisión que tienen bajo factor de potencia
o también para brindar estabilidad de voltaje.
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tura tradicional, ya que las portadoras poseen distintas frecuencias, para más detalles véanse

[36] [37].

1.2. Formulación del problema

De acuerdo a la revisión bibliográfica realizada en este trabajo sobre controladores con-

tinuos y discontinuos, en el estado del arte para el inversor multinivel de cinco niveles en

cascada con filtro de segundo orden a la salida, se observó que no se ha reportado trabajo

alguno sobre el control de seguimiento suave de voltaje basado en la técnica GPI para éste

tipo de inversores, técnica que mejora el desempeño en cuanto a la eficiencia entrada - salida

del inversor multinivel.

Por otra parte, los trabajos reportados sobre controladores continuos implementados en los

dispositivos FPGA para éste tipo de convertidores, se encontró solamente un trabajo publi-

cado en un congreso internacional que desarrolla un control pasivo implementado en un DSP

que utiliza un modulador multinivel implementado en FPGA 1.4, el cual usa la técnica de

modulación PS-SPWM (más detalles ver [34]), en este trabajo hacen regulación de corriente

y de voltaje en el inductor del filtro y en el voltaje de la carga, pero no seguimiento. Además,

también se realizan pruebas de robustez del controlador ante cambios de carga de tipo lineal

y no lineal en la salida del inversor.

Figura 1.4: Figura extráıda de [34].
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Por tanto, en el presente trabajo se hace una propuesta de control de seguimiento suave

de voltaje basada en la técnica GPI para el inversor multinivel de cinco niveles en cascada con

filtro de segundo orden a la salida, este controlador se implementará junto con su modulador

en un dispositivo FPGA(Xilinx Spartan-3E FPGA 1200K ). La arquitectura del algoritmo

del controlador-modulador será segmentada en punto flotante de 32 bits con precisión simple

apegada al estándar IEEE-754, mientras que la técnica de modulación multinivel que se

empleará será la PS-SPWM.

1.3. Justificación

Teniendo en cuenta que el uso de convertidores de potencia en las redes eléctricas de

distribución y transmisión tiene actualmente una amplia aceptación y que la inclusión de

las topoloǵıas multinivel de estos convertidores garantiza un desempeño muy por arriba de

los métodos tradicionales debido a sus caracteŕısticas eléctricas tales como: menor conteni-

do armónico en corriente y en voltaje en la carga de salida, modularidad de la estructura

multinivel, variedad de topoloǵıas; tales caracteŕısticas justifican plenamente su aplicación.

Además, actualmente con el uso de los dispositivos FPGA para implementar algoritmos de

control por retroalimentación para el seguimiento suave de voltaje del tipo sinusoidal, se mejo-

ra notablemente el rendimiento del inversor multinivel en cascada en el transporte de potencia

entrada-salida, aún cuando se hagan cambios súbitos en su carga de salida del tipo lineal y

no lineal.

1.4. Preguntas de investigación

De acuerdo a la revisión bibliográfica realizada en este documento relativo al estado del

arte en el que se encuentra el desarrollo teórico-práctico para el control de inversores multi-

nivel a continuación se exponen las siguientes preguntas de investigación:

Q1. ¿Es posible proponer un control de seguimiento suave de voltaje basado en la técnica

GPI para un inversor multinivel monofásico de cinco niveles?

Q2. ¿Se puede implementar la lógica necesaria que utiliza la ley control en un FPGA y

que esta lógica sea capaz de seguir una señal de voltaje del tipo sinusoidal a 60 Hz con

una amplitud deseada?

Q3. ¿Se podrá aplicar la técnica de tablas de búsqueda5 para generar las funciones seno

5Del término en inglés Look-Up Table (LUT), en informática es una estructura de datos, normalmente un
arreglo que se usa para sustituir una rutina de computación con una simple indexación, son muy útiles a la
hora de ahorrar tiempo de procesamiento [38, 39].

8



y coseno necesarias para el control de seguimiento suave de voltaje?

Q4. ¿Es posible implementar en un sólo dispositivo programable en campo (FPGA) la

ley de control de seguimiento suave de voltaje junto con un modulador para el inversor

multinivel en cascada?

Q5. ¿Será posible que el inversor monofásico multinivel tenga en su carga de salida un

factor de potencia cercano a la unidad y que posea un muy bajo contenido armónico en

corriente y voltaje para que esté dentro de la norma IEEE 519?

1.5. Hipótesis

H1. Debido a que el modelo promedio del inversor multinivel con filtro a la salida tiene

la propiedad de ser plano, se puede diseñar en forma promedio un control v́ıa la técnica

GPI, la cual consigue regular el voltaje de salida de la carga del inversor mediante

una variable de referencia suave del tipo sinusoidal planificada plenamente mediante la

propiedad de planitud diferencial (ver [40, 41]).

H2. Mediante una tarjeta de desarrollo basada en FPGA se puede implementar perfec-

tamente el algoritmo de control de seguimiento suave de voltaje para regular el voltaje

de salida de la carga del inversor multinivel. Asimismo, para la conmutación de los

dispositivos del inversor se programa el modulador multinivel (PS-SPWM) dentro del

mismo dispositivo FPGA.

H3. Utilizando los módulos de memoria embebidos del FPGA se permitirá generar las

funciones seno y coseno por medio de tablas de búsqueda, indispensables para realizar

seguimiento de voltaje en el control propuesto.

H4. Gracias a la propiedad de ejecución de algoritmos de manera concurrente, única-

mente con el FPGA y auxiliado de convertidores analógico a digital es posible imple-

mentar la ley de control para el seguimiento suave de voltaje en la carga del inversor y

el modulador PS-SPWM; esto con la finalidad de poder regular el voltaje de la carga

del inversor multinivel en cascada de forma autónoma.

H5. El voltaje y la corriente en la carga del inversor monofásico multinivel presentan

la caracteŕıstica de poseer bajo contenido armónico y por medio del diseño de un filtro

de segundo orden correctamente sintonizado se puede obtener un desplazamiento de FP

casi cero y un factor de potencia cercano a la unidad.
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1.6. Objetivos

1.6.1. Objetivo general

Analizar, diseñar e implementar un control basado en FPGA por la técnica GPI de segui-

miento suave de voltaje para un inversor multinivel monofásico en cascada de cinco niveles

con filtro a la salida.

1.6.2. Objetivos espećıficos

Obtener el modelo matemático en forma promedio del inversor monofásico multinivel

en cascada.

Analizar las propiedades del modelo matemático del inversor monofásico multinivel en

cascada para determinar si es posible aplicar la técnica de control GPI.

Construir la estructura del inversor multinivel en cascada para dos celdas (cinco niveles)

con dispositivos de conmutación MOSFET de canal N.

Construir una arquitectura segmentada en punto flotante de precisión simple (32 bits)

acorde al estándar IEEE-754 que será implementada en un FPGA.

1.7. Metas cient́ıficas

Diseño y construcción de una plataforma experimental del sistema de control de un

inversor monofásico multinivel topoloǵıa en cascada de cinco niveles.

Implementar en un FPGA la estrategia de control por realimentación basada en la

técnica GPI para el inversor monofásico multinivel topoloǵıa en cascada de cinco niveles.

Publicar los resultados obtenidos en un art́ıculo de revista de arbitraje estricto de la

IEEE TIE (IEEE Transactions On Industrial Electronics)

1.8. Aportaciones

Las aportaciones principales al estado del arte de este trabajo de investigación son las

siguientes:

Controlador GPI de seguimiento suave de voltaje basado en FPGA para el inversor

multinivel monofásico en cascada con filtro a la salida.

Plataforma experimental del inversor monofásico de cinco niveles con filtro de segun-

do orden a la salida y controlador de seguimiento de voltaje implementado de forma

autónoma en FPGA.
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1.9. Organización de la tesis

Después de explicar los objetivos y caracteŕısticas de este trabajo a lo largo de esta sección,

el presente documento se encuentra organizado de la siguiente forma:

Después del primer caṕıtulo, este trabajo se divide en dos partes: la primera de ellas sobre

los conceptos básicos relacionados con la teoŕıa de los sistemas de control y las tecnoloǵıas

aplicadas en el presente trabajo de investigación, esta parte contiene a los caṕıtulos 2 y 3,

éstos se describen a continuación:

En el caṕıtulo 2 se busca proveer de sustento teórico al diseño del controlador y se realiza la

mención de algunos conceptos importantes sobre la teoŕıa de los sistemas de control relacio-

nados con la técnica de control empleada. En el caṕıtulo 3 se realiza una breve revisión de

la historia de los dispositivos FPGA y el empleo de los mismos en los sistemas de control,

además, se describe brevemente la estructura del dispositivo que se utilizó en la implementa-

ción del controlador.

La segunda parte abarca las dos fases de diseño que se realizaron para implementar el contro-

lador en el dispositivo elegido, esta parte incluye a los capitulos 4 y 5, los cuales se describen

en seguida:

En el caṕıtulo 4 se describe la metodoloǵıa que se siguió para implementar el controlador

GPI en el FPGA, en éste se contempla desde el modelado matemático hasta la simulación

del controlador obtenido. En el caṕıtulo 5 se describe de manera detallada el rediseño digital

del controlador (elección del tiempo de muestreo, descripción en lenguaje HDL, la implemen-

tación, etc.) hasta llegar a la etapa de pruebas experimentales que se realizaron a la planta

junto al controlador.

Finalmente en el caṕıtulo 6 se encuentran las conclusiones y las perspectivas de desarrollo

futuro de este trabajo de investigación.
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Parte I

Conceptos Básicos

13





Caṕıtulo 2

Conceptos sobre Sistemas Lineales

Resumen: En este caṕıtulo se realiza la mención de algunos conceptos

importantes sobre la teoŕıa de los sistemas de control que son relevantes para la

técnica de control empleada en este trabajo; lejos de hacer un análisis profundo

de cada concepto, en este caṕıtulo se busca proveer de sustento teórico al diseño

del controlador.

2.1. Introducción

Los sistemas de control, de acuerdo a las caracteŕısticas dinámicas del sistema, o de su

modelo matemático, se pueden clasificar en dos categoŕıas: lineales y no lineales.

Esto es correcto si se define que un sistema de control lineal es aquel que puede ser modelado

por ecuaciones diferenciales lineales, y un sistema no lineal es aquel que se puede modelar

con ecuaciones diferenciales no lineales. Esta definición, sin embargo, no proporciona más

información acerca del problema [46].

Con el fin de profundizar y comprender esta clasificación se puede tomar el circuito RLC de

la Figura 2.1, en éste, el voltaje de entrada es V(t), el voltaje del capacitor Vc(t) es la salida y

la ecuación diferencial del sistema esta dada por la ecuación (2.1); en éste, R,L y C denotan

la resistencia, la inductancia y la capacitancia respectivamente.

LC
d2Vc(t)

dt2
+RC

dVc(t)

dt
+ Vc(t) = V (t) (2.1)

Si se hace la siguiente asignación:

x1(t) = Vc(t) (2.2)

x2(t) =
dVc(t)

dt
=
dx1(t)

dt
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Figura 2.1: Circuito RLC.

entonces la ecuación diferencial (2.1) puede reescribirse en el espacio de estados como:

ẋ1(t) = x2(t) (2.3)

x2(t) = − 1

LC
x1(t)−

R

L
x2(t) +

1

LC
V (t)

o en su representación matricial:[
ẋ1(t)

ẋ2(t)

]
=

[
0 1

− 1
LC −R

L

][
x1(t)

x2(t)

]
+

[
0
1
LC

]
V (t) (2.4)

La ecuación (2.4) puede ser escrita de manera compacta en la forma:

Ẋ(t) = AX(t) +BV (t) (2.5)

La ecuación (2.5) recibe el nombre de forma general de las ecuaciones de estado de un sistema

de control lineal. En la ecuación (2.5), si A y B son ambas matrices constantes, el sistema

modelado por estas ecuaciones es un Sistema lineal invariante en el tiempo, o también llamado

un sistema lineal constante.

Si ahora se consideran los efectos del envejecimiento de los componentes, se deben tomar en

cuenta los efectos de la la variación de los parámetros en el circuito a través del tiempo, es

decir, R, L y C deben ser considerados como funciones del tiempo, estas pueden representarse

como R(t), L(t) y C(t) respectivamente. En este caso las matrices A y B de la ecuación (2.5)

no son constantes, por lo que el modelo de la ecuación (2.5) se puede escribir como:

X(t) = A(t)X(t) +B(t)V (t) (2.6)

La ecuación (2.6) es la forma general de representar las ecuaciones en espacio de estados de

los sistemas lineales variantes en el tiempo.

De esta discusión, se puede concluir que de manera general, los sistemas lineales los hay de

dos tipos: sistemas variantes en el tiempo e invariantes en el tiempo.

Continuando con el análisis para los modelos matemáticos de sistemas no lineales, se considera

el circuito RLC de la Figura 2.1, pero ahora se supone un tipo especial de capacitor C cuya

16



capacitancia es el inverso de la función de voltaje, esto es:

C = f(Vc) = kc
1

Vc
= kc

1

x1
(2.7)

Donde kc es una constante. Sustituyendo la ecuación (2.7) en la (2.3) y considerando a1 =

− 1
kcL

, a2 = −R
L , a3 = 1

kcL
como constantes, se tiene:

ẋ1(t) = x2(t) (2.8)

ẋ2(t) = a1x
2
1(t) + a2x2(t) + a3x1(t)V (t)

Estas ecuaciones de estado no pueden ser escritas de la forma Ẋ(t) = AX +BU , sólo pueden

ser escritas como: [
ẋ1(t)

ẋ2(t)

]
=

[
x2(t)

a1x
2
1(t) + a2x2(t)

]
+

[
0

a3x1(t)

]
V (t) (2.9)

Donde:

f(X(t)) =

[
x2(t)

a1x
2
1(t) + a2x2(t)

]
(2.10)

g(X(t)) =

[
0

a3x1(t)

]
u(t) = V (t)

La ecuación (2.9) tiene la forma:

Ẋ(t) = f(X(t)) + g(X(t))u(t) (2.11)

La ecuación (2.11) recibe el nombre de forma general de las ecuaciones de estado de un sis-

tema no lineal.

Estrictamente hablando, la mayoŕıa de los sistemas dinámicos son no lineales. En el diseño

de sistemas de control, el método tradicional es linealizar el sistema original en uno de sus

puntos de equilibrio Xe, a partir de esto, el sistema puede ser analizado acorde a los métodos

de la teoŕıa de control lineal.

2.2. Conceptos Básicos de Control Lineal

Cada rama de la ciencia pose un conjunto de conceptos básicos, estos elementos básicos

componen la teoŕıa y en esencia son parte del marco teórico de la rama en estudio.

En la teoŕıa de control de sistemas lineales, los conceptos básicos incluyen control dinámico

de sistemas, entradas y salidas, retroalimentación, variables y vectores de estado, espacio y
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ecuaciones de estado, respuesta dinámica y seguimiento de trayectorias, estabilidad, accesi-

bilidad, controlabilidad y observabilidad, ı́ndice de desempeño, control optimo y conceptos

básicos de algebra lineal. Todos estos conceptos básicos no forman parte únicamente de la

teoŕıa moderna de control de sistemas, sino además de la teoŕıa de control de sistemas no

lineales.

Conceptos tales como transformación de coordenadas no lineales, mapeo no lineal en el es-

pacio de estados y difeomorfismo se comparan con los de sistemas lineales para lograr mayor

comprensión. Otro concepto importante es el de sistema de control no lineal af́ın, dado que

es el tipo más importante de sistema de control no lineal, y por sus aplicaciones es el foco

principal de investigación. Conceptos como vector de campo, derivada y corchete de Lie son

muy importantes en el estudio de los sistemas no lineales de control.

Con el concepto de vector de campo y corchete de Lie es posible discutir el concepto de

involutividad, esta es una propiedad muy importante de los vectores de campo y es usada

como una condición para realizar la linealización exacta de sistemas no lineales de control,

con dicha linealización se puede ilustrar el concepto de grado relativo de un sistema de control,

para después discutir la forma normal de linealización de sistemas de control no lineales.

En relación al comportamiento que debe de tener un sistema de control lineal, el diseñador

debe de considerar las siguientes caracteŕısticas [45]:

Estabilidad: La estabilidad debe garantizarse para el modelo nominal, es decir, para

el modelo que es usado para el diseño, la estabilidad puede ser local o global. En este

punto es importante conocer la región de estabilidad y convergencia del sistema.

Exactitud y velocidad de respuesta: La exactitud puede ser considerada como el

movimiento sobre una trayectoria dentro de la región de operación del controlador.

Para algunas clases de sistemas, un diseño apropiado del controlador puede garantizar

un seguimiento rápido de trayectorias y de manera consistente, independientemente del

tipo de trayectoria a seguir.

Robustez: Es la capacidad de respuesta del sistema de control; es la sensibilidad de

respuesta ante efectos que no fueron considerados en el diseño tales como disturbios,

ruido, dinámicas no modeladas, etc. El sistema de control debe ser capaz de rechazar

tales efectos y desarrollar sin problema la tarea de interés.

Costo: En sistema de control está determinado principalmente por el número y tipo

de actuadores, sensores y sistemas de procesamiento necesarios para implementarlo. Los

actuadores, sensores y la complejidad del controlador (relacionada con los requerimientos

de procesamiento) deben de ser elegidos de manera adecuada para cada aplicación en

particular.
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2.3. Controlabilidad y observabilidad

La teoŕıa de controlabilidad y observabilidad ha sido desarrollada en respuesta a proble-

mas generados por la tecnoloǵıa cient́ıfica, especialmente en áreas relacionadas con el control,

comunicaciones y computadoras [47].

Parece ser que las primeras medidas conscientes para formalizar este tema como un área de

investigación separada del sistema teórico o matemático se llevó a cabo a finales de 1959, por

Kalman1, sin embargo, ha habido muchos resultados dispersos y se podŕıa afirmar que hoy

en d́ıa, algunos de los principales resultados se han redescubierto más o menos de manera

independiente, en todos los páıses donde se ha alcanzado una etapa avanzada de desarrollo

[47].

Los resultados más importantes son los más o menos expĺıcitos y computables para la contro-

labilidad y observabilidad de ciertas clases espećıficas de sistemas.

Más allá de estos resultados, existen dos teoremas fundamentales:

Teorema 1 Un sistema dinámico lineal Σ, real, continuo en el tiempo, de dimensión n y

constante tiene la propiedad de que cada conjunto de n valores propios pueden ser producidos

por una adecuada realimentación de estado ”si y solo si”Σ es completamente controlable [47].

Teorema 2 (Principio de Dualidad) Cada problema de controlabilidad en un sistema

dinámico lineal que es real, continuo o discreto en el tiempo y de dimensión finita, es equiva-

lente a un problema de controlabilidad en un sistema dual2 [47].

Debido a que los resultados de las preguntas generadas por el teorema 2 y parcialmente debido

también a las técnicas matemáticas necesarias para probar el teorema 1 y sus lemas, en los

inicios de 1960 estos resultados fueron combinados (Ver teorema 3) y sorpresivamente fue

encontrada una relación muy importante entre la controlabilidad y la observabilidad, este

resultado está plasmado en el siguiente teorema:

Teorema 3 (Descomposición canónica) Cada sistema dinámico lineal, real,(continuo o

discreto en el tiempo), de dimensión finita y constante puede ser canónicamente descompuesto

en cuatro partes, de las cuales sólo una parte es completamente observable y completamente

controlable, además de estar involucrada en el comportamiento de la entrada y salida del

sistema [47].

Kalman fue una figura central en el desarrollo de la teoŕıa de sistemas matemáticos sobre la

que descansa la mayoŕıa de los métodos de variables de estado. En estos conceptos se afronta

la relación que existe entre la entrada y el estado (la controlabilidad), y entre el estado y la

salida (la observabilidad), es decir, describen la interacción entre el mundo externo (entradas

1A Rudolph Kalman se le conoce por su papel en el desarrollo del denominado filtro de Kalman, que fue
decisivo en el éxito de los alunizajes del programa Apollo [48]

2Este principio relaciona dos sistemas de tal forma que si el sistema S1 es de estado completamente contro-
lable (observable) si y sólo si el sistema S2 es de estado completamente observable (controlable).
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y salidas) y las variables internas del sistema (estados).

Se puede decir que la controlabilidad es la propiedad que indica si el comportamiento de

un sistema puede ser controlado por medio de sus entradas, mientras que la observabilidad es

la propiedad que indica si el comportamiento interno del sistema puede detectarse midiendo

sus salidas.

Aunque la mayor parte de los sistemas f́ısicos son controlables y observables, los modelos ma-

temáticos correspondientes tal vez no posean la propiedad de controlabilidad y observabilidad.

En este caso es necesario conocer las condiciones bajo las cuales un sistema es controlable y

observable.

Las condiciones de controlabilidad y de observabilidad determinan la existencia de una solu-

ción completa para el problema del diseño de un sistema de control las cuales se describen a

continuación.

2.3.1. Controlabilidad

Consideremos el sistema lineal invariante en el tiempo de n estados y p entradas dado a

continuación:

ẋ = Ax+Bu (2.12)

donde A ∈ Rnxn y B ∈ Rnxp.
La controlabilidad relaciona las entradas y los estados del sistema, por lo tanto en la ecuación

(2.12) la salida del sistema es irrelevante.

Por tanto se tiene lo siguiente:

Definición 1 La ecuación de estados (2.12), se dice controlable si para cualquier estado ini-

cial x(0) = x0 ∈ Rn y cualquier estado final x1 ∈ Rn, existe una entrada que transfiere el

estado x de x0 a x1 en un tiempo finito. En caso contrario, la ecuación (2.12), se dice no

controlable.

Para el sistema dado por la ecuación (2.12), se puede determinar si el sistema es controlable

examinando la condición algebraica:

rango
[
B AB A2B ... An−1B

]
= n (2.13)

donde A ∈ Rnxn, B ∈ Rnx1 y n representa el orden del sistema.

Para un sistema de única entrada y única salida (SISO, Single Input-Single output), la matriz

de controlabilidad ς se describe en términos de A y B de la siguiente manera:

ς =
[
B AB A2B ... An−1B

]
(2.14)

donde ς ∈ Rnxn recibe el nombre de matriz de controlabilidad, y los vectores B AB A2B . . .

An−1 B deben ser linealmente independientes si el sistema es controlable.
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Por lo tanto si se cumple que el det [ς] 6= 0, el sistema es controlable [47], tal como lo muestra

la siguiente ecuación:

det [ς] = det
∣∣∣[ B AB A2B ... An−1B

]∣∣∣ 6= 0 (2.15)

2.3.2. Observabilidad

El concepto de observabilidad es dual al de controlabilidad, e investiga la posibilidad de

estimar el estado del sistema a partir del conocimiento de la salida.

Sea el sistema lineal invariante en el tiempo descrito por el siguiente modelo:

x(t) = Ax(t) +Bu(t) (2.16)

y(t) = Cx(t)

Donde A ∈ Rnxn, B ∈ Rnxr, x(0) = x0, t ∈ [0,∞] y y(t) ∈ Rm es considerado como un vector

de salida y C ∈ Rmxn como una matriz de salida.

Partiendo del sistema anterior, se tiene lo siguiente:

Definición 2 El sistema Lineal Invariante en el tiempo se dice observable si, para cualquier

tiempo t1, el estado inicial x(0) = x0 puede ser determinado mediante el historial de la entrada

u(t) y de la salida y(t) dentro de un intervalos [0, t1].

En otras palabras el sistema mostrado en (2.16) es completamente observable cuando el de-

terminante de la matriz de observabilidad (ver ecuación (2.17))

O =


C

CA
...

CAn−1

 (2.17)

es distinto de cero, es decir:

det [O] = det

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣


C

CA
...

CAn−1


∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
6= 0 (2.18)

2.4. Planitud Diferencial

Este concepto fue introducido a mediados de los años 90´s por Fliess, Lévine [50] y Murray

[51], en estos, se introdujo a una clase especial de sistemas de control lineales y no lineales,
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descritos por ecuaciones diferenciales ordinarias, que fueron llamados sistemas diferencial-

mente planos, estos forman una estructura de sistemas para los cuales los métodos de control

están disponibles una vez que se conoce expĺıcitamente alguna salida plana.

La planitud diferencial es una propiedad estructural de una clase de sistemas lineales y no

lineales que permite reconstruir todas las variables de estado y entradas de control de un

conjunto de variables espećıficas (salidas planas) y sus derivadas temporales [52].

Intuitivamente, un sistema se dice que es diferencialmente plano, si se puede encontrar un

conjunto de variables llamadas salidas planas de tal forma que todos los estados medidos se

puedan determinar a partir de las salidas planas sin integración [50].

En otras palabras, un sistema SISO es plano, si existe una variable endógena3, llamada salida

plana, tal que la entrada u y la salida y pueden ser expresadas como una combinación lineal

de la salida plana y un número finito de sus derivadas.

Matemáticamente seŕıa:

Dado el sistema:

ẋ = f(x, u) (2.19)

z = h(x)

Donde x ∈ Rn representa los estados del sistema, u ∈ R designa a la entrada y z ∈ R es la

salida del sistema, por tanto, se dice que el sistema (2.19) es plano si existe una salida:

y = φ(x, ẋ, ..., xn) (2.20)

de tal forma que:

x = Φ(y, ẏ, ..., yk) (2.21)

u = Ψ(y, ẏ, ..., yk+1) (2.22)

z = ϕ(y, ẏ, ..., yk) (2.23)

A las ecuaciones (2.21), (2.22), (2.23) en conjunto se les denomina la parametrización diferen-

cial del sistema en función de la salida plana dada por la expresión (2.20).

Para determinar la salida plana se tiene la siguiente:

Proposición 1 La salida plana del sistema lineal, controlable que tiene la siguiente forma en

el espacio de estados [53]:

x(t) = Ax(t) +Bu(t) (2.24)

Está determinada por un módulo de factor constante y por una combinación de los estados

3Se dice que una variable en un sistema es endógena si esta puede ser expresada como una combinación
lineal de la entrada, la salida y un número finito de sus dereivadas temporales [53]
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obtenidos del último renglón de la matriz de controlabilidad de Kalman, es decir:

y =
∣∣∣ 0 0 ... 1

] [
B AB A2B ... An−1B

]−1
x (2.25)

En el caso de los sistema lineales, la planitud está directamente relacionada a la controlabilidad

del sistema (ver [54]), esta relación esta resumida en la siguiente:

Proposición 2 Un sistema lineal, invariante en el tiempo del tipo SISO, dado por la expre-

sión (2.26), es plano si y solo si los polinomios del numerador n(s) y denominador d(s) en la

función de transferencia son coprimos4.

En otras palabras, un sistema de la forma (2.26) es plano si y solo si el sistema es controlable.

y(s) =
n(s)

d(s)
u(s) (2.26)

Se supone que el sistema de la forma (2.26) tiene un polinomio en el numerador n(s) que puede

ser constante, mientras que el polinomio d(s) del denominador es un polinomio de grado ≥ 1.

En resumen, si el sistema es controlable en consecuencia es plano (para mayor referencia ver

[53]).

2.5. Parametrización Diferencial

La parametrización diferencial proporciona a la propiedad de planitud diferencial el uso

de información sobre las variables de estado, entradas y salidas del sistema en términos de la

salida plana, la cual como ya se comentó, relaciona a cada una de las variables del sistema

[53].

La aplicación directa de esta parametrización en algunos sistemas se comenta a continuación

[53, 55] :

Una parametrización estática del sistema en equilibrio relaciona los valores de equilibrio

de las variables de estado en términos de la salida plana también en equilibrio. Para

un seguimiento dinámico de trayectoria en lazo cerrado, la parametrización resulta ser

una herramienta muy útil, ya que a través de ella se establecen los valores iniciales,

los valores intermedios y los valores finales de los puntos de equilibrio de las diferentes

variables de estado.

Inspección directa de la propiedad de fase mı́nima5 y de fase no mı́nima de cada una de

las variables de estado cuando se toman como salida.

4Dos polinomios se dicen coprimos si no tienen factores comunes.
5Las funciones de transferencia que no tienen polos ni ceros en el semiplano derecho del plano s son funciones

de transferencia de fase mı́nima; en consecuencia, los sistemas con funciones de transferencia de fase minima
se denominan sistemas de fase mı́nima.
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Obtención de la entrada de control por inspección directa, ya que ésta puede ser ex-

presada en términos de la salida plana y sus derivadas sucesivas, muy útil para la

reconstrucción de estados.

Existen diferentes usos directos de la parametrización diferencial derivados de la pro-

piedad de planitud, pero tal vez una de las aplicaciones más tradicionales y ventajosas

de la planitud diferencial se encuentra en la planificación de trayectorias para el con-

trol de seguimiento en sistemas diferencialmente planos. La parametrización diferencial

proporciona de forma natural una relación expĺıcita entre los estados y la entrada de

control para lograr la planificación de la trayectoria de la salida plana; además, permite

una evaluación fuera de ĺınea de los estados nominales y de las trayectorias de la entrada

de control, sin tener que resolver las ecuaciones diferenciales, estos aspectos son muy

importantes en los sistemas de control y en la realización de este trabajo.

2.6. Control Proporcional Integral Generalizado (GPI)

El control proporcional integral generalizado (GPI, Generalized Proporcional Integral) o

control basado en reconstructores integrales, es un desarrollo reciente en el área de control

automático. Su principal ĺınea de desarrollo descansa en los sistemas lineales de dimensión

finita con algunas extensiones a sistemas diferenciales lineales con retardo y sistemas no li-

neales [56, 57].

El control GPI esta basado en la reconstrucción estructural del vector de estados a través

de entradas y salidas iterativas con compensación integral del error. Con lo que se obtienen

las leyes de control basadas en retroalimentación de estados que no necesitan observadores ni

cálculos basados en muestreos de la salida [57] . Para mayor referencia ver [53, 58, 60, 117]
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Caṕıtulo 3

Dispositivos FPGA

Resumen: Los sistemas de control basados en dispositivos analógicos, a

pesar de sus inconvenientes tales como la desviación en sus parámetros y com-

plejidad en su integración permanecen como marco de referencia en términos

de rapidez y ancho de banda, por ese motivo, los tiempos de ejecución de los

controladores digitales deben ser reducidos, pero se debe mantener la flexibili-

dad inherente que ofrecen los diseños basados en soluciones digitales; en este

caṕıtulo se toma como principal foco a los FPGAs y se realiza una breve re-

visión sobre el empleo de éste tipo de dispositivos digitales en los sistemas de

control.

3.1. Introducción

A la hora de elegir el elemento central de procesamiento de un sistema, muchos diseñadores

tienen la impresión que se tiene que escoger ya sea un FPGA(FPGAs, Field Programmable

Gate Array) o un procesador, pero a menudo se pueden utilizar ambas tecnoloǵıas sinérgica-

mente para producir diseños óptimos en términos de rendimiento, escalabilidad y ahorro de

materiales.

Desde que Xilinx inventó los FPGAs en 1984, han pasado de ser sencillos chips de lógica

de acoplamiento a elementos capaces de reemplazar a los circuitos integrados de aplicación

espećıfica (ASICs, Application-Specific Integrated Circuit).

Los FPGAs disponibles a mediados de los años 80 se usaban como un dispositivo de lógica

complementaria, es decir, ayudaban al procesador a trabajar con otros circuitos discretos den-

tro del sistema. Sin embargo, el aspecto reprogramable de los FPGAs permitió que los equipos

de diseño pudieran resolver problemas fácilmente, o incluso añadir nuevas caracteŕısticas de

última hora, por lo tanto, en esos años, los FPGAs permitieron a las compañ́ıas construir

diseños con mayor escala de integración, diseños más pequeños, versátiles y energéticamente

más eficientes, lo cual redundaba en bajos costos de producción.

En la etapa temprana de los años 90, los FPGAs empezaron a asumir tareas de control cada

vez más complejas. El paralelismo inherente de los FPGAs permitió acoplarse perfectamente
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al procesamiento de algoritmos complejos y aplicaciones de alto rendimiento, tareas que solo

desempeñaban DPS(DSP, Digital Signal Processor) de alto rendimiento.

En la última década el FPGA ha tenido un crecimiento grande y acelerado, ha asumido un rol

central en aplicaciones de procesamiento de diversos sistemas, ya sea dentro del tratamiento

digital de señales, comunicaciones, sistemas de visión, sistemas de control automático, control

de motores, etc.

Recientemente, los fabricantes han desarrollado FPGAs que incluyen entre otros: subsistemas

de procesamiento ARM, mayor cantidad de periféricos, controladores de memoria, módulos

DSP; todo dentro del mismo encapsulado del FPGA.

La tecnoloǵıa de arreglos de compuertas programables en campo (FPGA) continúa siendo

impulsada. Se prevé que el mercado de circuitos integrados de lógica programable (entre ellos

los FPGAs) aumente de $3.5 millones en 2009 a $9.6 millones para el año 2016 [61], debido

en parte a la demanda de dispositivos que brinden flexibilidad y satisfagan las oportunidades

que ofrece Internet y los requerimiento de las conexiones de banda ancha.

La adopción de la tecnoloǵıa FPGA continúa creciendo mientras que las herramientas de alto

nivel evolucionan cada d́ıa más, para ofrecer a los ingenieros e investigadores con diferentes

niveles de experiencia, los beneficios del silicio reprogramable.

3.2. Historia de la tecnoloǵıa FPGA

Los dispositivos programables, o también llamados arreglos lógicos programables

(PLAs,Programmable Logic Arrays) fueron desarrollados desde 1970. Sin embargo, por algu-

nos años, su uso fue limitado, principalmente debido a razones tecnológicas.

Al inicio de la década de los años 80, los PLAs empezaron a ser usados en circuitos lógi-

cos, pero tuvieron problemas con el consumo de enerǵıa [62]. La idea de fabricar un arreglo

de compuertas basado en bloques lógicos personalizables (LBs, Logic Blocks)que se pudieran

ensamblar arbitrariamente y además estuvieran rodeados en todo su peŕımetro por bloques

de entrada y salida, dio inicio al primer concepto de arreglo de compuertas programable en

campo (ver Figura 3.1) o también llamado FPGA, introducido por Xilinx y Freeman, com-

pañ́ıa que fue fundada en 1984 y cuyo primer chip consist́ıa en 85,000 transistores [63] (el

equivalente aproximadamente a 1000 compuertas) y fue fabricado con un proceso de 2µm.

Durante la década de los años 80 el incremento en precio en la fabricación de los ASICs fue

continuo, pero de manera paralela, el avance en la tecnoloǵıa de manufactura de semiconduc-

tores hizo que los FPGAs aparecieran como una alternativa para incrementar el número de

aplicaciones donde interveńıan los circuitos lógicos digitales, al grado, de permanecer hasta la

actualidad como una fase previa a la elaboración de ASICs y también como una herramienta

alternativa para realizar prototipos de manera rápida y barata. No obstante, fue hasta la

década de los años 90 cuando la tecnoloǵıa de los FPGAs alcanzó un nivel de madurez de tal
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Figura 3.1: Primer concepto de compuertas programable en campo.

forma que se puso en práctica en campos tales como el de las comunicaciones y el procesa-

miento digital de señales.

Actualmente, los vendedores de lógica programable observan un desplazamiento de los ASICs

y de los ASSP 1 (ASSP, Application Specific Standard Product) hacia los FPGAs, abriendo

un mercado de oportunidades significativo, esto se debe gracias a factores como: precio de

producto, tiempo en salir al mercado, desempeño, rentabilidad, calidad, consumo de poten-

cia, densidad y actualización en campo que ofrecen los dispositivos FPGA [64].

Los circuitos lógicos programables (PLD, Programmable Logic Device) poseen hoy en d́ıa una

reducción en el consumo de potencia, pero la necesidad de alargar la carga de las bateŕıas en

los dispositivos portátiles donde se emplean estos PLDs se está incrementando. La demanda

en el mercado por la mejora de los equipos de electrónica portátil incluyen la necesidad de

poseer un bajo consumo de enerǵıa en estado activo y al mismo tiempo, un bajo consumo en

estado inactivo, sin embargo, el factor competitivo principal para los PLDs es dar respuesta a

las aplicaciones y dispositivos que requieren amplios anchos de banda, tales como procesadores

de señales en equipos de comunicaciones y en sistemas de control empleados en la industria.

Hoy en d́ıa, en lo que respecta a los sistemas de control empleados en la industria, para hacer

1Es un circuito integrado que implementa una función espećıfica la cual aplica a un mercado más amplio.
En contraposición a los ASICs, el cual combina un grupo de funciones y se encuentra diseñado por o para un
consumidor, los ASSPs se encuentran disponibles como componentes de consumo masivo. ASSPs se utilizan
en todas las industrias, desde las automotrices hasta las de comunicación.
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la diferencia en el mercado, los nuevos sistemas de control deben de ser de alto desempeño,

muy flexibles y confiables[65, 66, 67].

Al mismo tiempo, una de las motivaciones principales en la construcción de controladores

industriales (los cuales regularmente se emplean en electrónica de potencia y control de moto-

res), es disminuir el costo de implementación; en ese sentido, para que el controlador industrial

tenga un precio bajo, es necesario reducir el tiempo de desarrollo e implementación del con-

trolador para reducir el tiempo de lanzamiento al mercado y además, por otra parte, también

se debe considerar que el consumo de enerǵıa del controlador sea reducido [68].

Actualmente la reducción de costes cada d́ıa es aún más dif́ıcil, dado que estos nuevos sistemas

de control industrial se basan en algoritmos de control muy sofisticados, los cuales necesitan

mucho más recursos de cómputo y de tiempos de ejecución muy reducidos [69].

Para hacer frente a estos desaf́ıos, los diseñadores pueden basarse en las tecnoloǵıas de la

electrónica que ya son maduras, estas tecnoloǵıas actualmente vienen con herramientas soft-

ware de desarrollo que son más amigables.

Para implementar eficientemente sistemas de control industriales en tiempo real, el diseñador

tiene la posibilidad de elegir entre dos familias principales de tecnoloǵıa de dispositivos digi-

tales: La primer familia se basa en una plataforma de software puro, los dispositivos asociados

a esta familia son microcontroladores y procesadores digitales de señales (DSP); estos compo-

nentes integran un microprocesador con varios periféricos que son necesarios para controlar

el sistema y comunicarse con el medio industrial.

La diferencia entre microcontroladores [70] y los DSP [71] dada una superficie de silicón, se

puede establecer en relación a la unidad central de procesamiento que se emplea, aśı como

también a la capacidad de comunicación y cantidad de periféricos que posee cada plataforma.

Generalmente los microcontroladores poseen un conjunto de instrucciones de 16 o 32 bits re-

ducido (RISC, Reduced Instruction Set Computer), un núcleo de 16 o 32 bits capaz de procesar

el ancho de palabra respectivo y una gran cantidad de periféricos (convertidores analógico- di-

gital, decodificadores de cuadratura, bloques de comunicación: CAN, USART, etc.), mientras

que los DSP integran un procesador de alto desempeño y bloques hardware de aceleración de

operaciones (MAC ALU, Multiply and Accumulate Arithmetic Logic Unit), pero posee pocos

periféricos; sin embargo, actualmente las limitaciones entre estas dos plataformas están des-

apareciendo poco a poco ya que las unidades centrales de proceso de los microcontroladores

se hacen cada d́ıa más potentes y el número de periféricos en los DSP se está incrementando.

Una de las principales ventajas del uso de estas tecnoloǵıas es que son económicas y ac-

tualmente se consideran maduras, ya que la calidad de las herramientas asociadas para el

desarrollo de aplicaciones con estos dispositivos son muy amigables.

La principal limitación de los microcontroladores y DPS es que la ejecución de instrucciones se

realiza de manera secuencial, por lo que no se puede aprovechar el procesamiento en paralelo

que ofrecen algunos algoritmos de control, y en consecuencia, el desempeño es limitado pues

no se puede mejorar la productividad en el procesamiento o elegir mejores anchos de banda.
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La otra alternativa disponible de dispositivos digitales para implementación de sistemas de

control en la industria son los ya mencionados, arreglos de compuertas programables en campo

[72]. Estos componentes consisten en celdas prediseñadas e interconexiones que son totalmente

programables por el usuario final, y que pueden ser empleadas para construir arquitecturas

adecuadas a la medida para alguna aplicación en espećıfico.

Actualmente existe una gran variedad de diseños de controladores basados en FPGA, pues

permiten la implementación eficiente de procesadores de 32 bits o más. Como consecuencia de

esto, inicialmente el FPGA fue visto como un microcontrolador programable y los diseñadores

combinaron uno o varios procesadores RISC con periféricos y hardware de aceleración dedi-

cados.

Desde esta perspectiva y gracias al incremento de densidad, los FPGAs modernos pueden ser

vistos como plataformas digitales SoC2 (SoC, System on Chip) y actualmente pueden diseñar-

se arquitecturas espećıficas para aplicaciones que son exigentes en términos de desempeño y

que necesitan altas velocidades de ejecución gracias a la implementación de procesamiento en

paralelo que se puede realizar en este tipo de dispositivos [73].

Aunque los microcontroladores y DSP salieron a escena en los años 80 y ahora son tecnoloǵıa

madura, actualmente los FPGAs también poseen herramientas de desarrollo muy amigables.

La principal limitación de la tecnoloǵıa de los FPGAs es el costo, pues comparados con los

DSPs y microcontroladores, los FPGAs resultan ser más caros. Otra limitante en el uso de

los FPGAs es la dificultad relacionada con la integración de estos con periféricos mixtos

(analógicos/digitales), por lo que es necesario adecuar las señales por medio de converti-

dores analógico-digital (ADC,Analog to Digital Converter) o convertidores digital-analógico

(DAC,Digital to analog converter) según sea el caso para que puedan ser procesadas; actual-

mente está limitante está desapareciendo poco a poco, ya que se están introduciendo FPGAs

al mercado que integran en su estructura convertidores analógico digital [74].

3.3. Estructura genérica de un FPGA

En la Figura 3.2, se muestra la estructura básica de un FPGA, esta consiste en un

”mar”de bloques lógicos (LBs, Logic Blocks), una red de interconexión y bloques configurables

de entrada y salida (I/O Blocks), todos estos se describen a continuación:

Bloques lógicos configurables: Los Bloques Lógicos Configurables (CLBs, Confi-

gurable Logic Blocks) son recursos lógicos que permiten al usuario realizar diferentes

funciones; los CLBs están distribuidos en forma matricial en el dispositivo. Estos recur-

sos son de complejidad baja, es decir, las funciones lógicas que se pueden implementar

en ellos son sencillas, pero existe un número considerable de ellos, en este caso, se dice

2Se refiere a la integración de todos los componentes de una computadora u otro sistema electrónico en
un solo circuito integrado, éste tiene funciones digitales, analógicas o una mezcla de ambas, aśı como también
funciones de radio-frecuencia
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Figura 3.2: Estructura general de un FPGA actual.

que el FPGA es de granularidad fina. Se dice que el FPGA es de granularidad gruesa

cuando los recursos lógicos están formados por memorias de acceso aleatorio llamadas

tablas de búsqueda (LUT, Look-up Tables), por flip-flops para almacenamiento de ele-

mentos que dependen de la señal de reloj, de multiplexores que permiten la selección,

de reset y de puesta a uno lógico de sus elementos; en un FPGA de este tipo el número

de CLBs que lo integran es reducido pero tienen la caracteŕıstica de poder implementar

funciones de mayor complejidad.

Bloques configurables de entrada/salida: La matriz de bloques de CLBs está ro-

deada por un anillo de bloques de interfaz, denominados bloques configurables de en-

trada/salida. Estos bloques están dedicados a proporcionar la interconectividad entre el

FPGA y el exterior, es decir, controlan la entrada y salida de datos entre los pines de

entrada/salida y la lógica interna. Cada bloque es bidireccional y soporta operaciones

de tercer estado, para conseguir estas caracteŕısticas un bloque está dotado de flip-flops,

latches y bufers de tercer estado. Además, en ocasiones incluye resistores pull-up3y/o

pull-down4) en la salida. La polaridad de la señal de salida es programable.

3En electrónica se denomina pull-up a la acción de elevar la tensión de salida de un circuito lógico, a la
tensión que, por lo general mediante un divisor de tensión, se pone a la entrada de un amplificador con el fin
de desplazar su punto de trabajo

4Consiste en una resistencia puesta entre una ĺınea y masa. A diferencia de las resistencias de Pull-Up
tienen como objetivo dar a esa ĺınea un valor lógico de nivel bajo de masa (0 V) cuando no hay ninguna señal
conectada.
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Interconexiones programables: Están formados por tres elementos: recursos de in-

terconexión, conjunto de ĺıneas y/o interruptores programables (que permiten transmitir

las señales entre los bloques lógicos internos y entre estos y los bloque de entrada/salida)

y de la matriz de interconexión, este último elemento lógico facilitan la comunicación

entre los canales de comunicación o también llamados recursos de interconexión.

Existe un tipo de recursos exclusivos de conexión que recibe el nombre de ĺıneas de-

dicadas a la transmisión de las señales de reloj (CMB, Clock manager blocks). Esto es

aśı debido a que las señales de reloj tienen la caracteŕıstica especial de que han de estar

conectadas a un gran número de bloques por lo que han de llegar a todos los rincones

del FPGA en el menor tiempo posible. Estas ĺıneas de reloj global son diseñadas para

obtener tiempos de propagación pequeños y similares. Estas señales de reloj son dis-

tribuidas mediante buffers de reloj especiales, conocidos como drivers de reloj, y están

distribuidos alrededor del FPGA. Estos buffers se encuentran conectados al reloj princi-

pal y lo llevan hacia todas la ĺıneas de reloj global con el fin de que puedan ser utilizadas

por cada bloque lógico.

Actualmente debido a que los FPGAs modernos se fabrican con una alta escala de integración,

estos poseen en su estructura interna bloques de memoria, bloques DSP, bloques de adminis-

tración de reloj y bloques de comunicación [62].

Dependiendo de la función a implementar, cada bloque lógico se configura para realizar ope-

raciones combinacionales y/o secuenciales, para las operaciones combinacionales se emplean

tablas de búsqueda (LUT, Look up Tables), y para las operaciones secuenciales se emplean

Flip-Flops del tipo D.

Los bloques lógicos también pueden ser habilitados para funcionar como memoria de alma-

cenamiento local (memoria RAM distribuida), registros de corrimiento (SR, Shift Register),

multiplexores y para realizar operaciones de suma y/o resta.

La estructura interna de cómo están organizados los bloques lógicos definen la arquitectura del

FPGA, esta estructura cambia de un fabricante a otro. Existe una gran variedad de FPGAs

provistos por varias compañ́ıas tales como Xilinx, Altera, Atmel y Lattice. Cada fabricante

provee a su FPGA con una arquitectura única.

Para optimizar los recursos de los FPGAs, actualmente se incluyen en su estructura interna

bloques DSP (bloques de aritmética), los cuales incluyen multiplicadores, sumadores, resta-

dores y acumuladores, con el mismo propósito, se han agregado bloques de memoria (RAM,

ROM, Flash RAM, etc.).

Los bloques de administración de reloj que se incluyen están comúnmente basados en bloques

de enganche de fase (PLL,Phase Locked Loops) y desempeñan funciones de śıntesis la frecuen-

cia, compensa los tiempos de propagación y realiza correcciones de corrimiento de fase en la

señal de reloj.

También, los FPGAs modernos incluyen bloques de comunicación que consisten generalmen-

te de registros de transmisión y recepción; en este ámbito se soportan varios protocolos de
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comunicación, entre ellos se pueden encontrar: USB, CAN, PCI, SPI, I2C, Ethernet, etc.

A lo largo de su desarrollo y para facilitar en los FPGAs la alta escala de integración, el

trabajo a altas velocidades y manejar bajos niveles de consumo de enerǵıa, los FPGAs han

sido sujeto de considerables progresos relacionados con el proceso de fabricación de cobre con

tecnoloǵıa de 40 nm (recientemente Xilinx y Altera han anunciado fabricación de FPGAs con

tecnoloǵıa de cobre de 28 nm [75, 76]), en la Figura 3.3 se muestra la evolución del proceso

de fabricación desde 1985. La estructura interna, la forma de operación y la configuración

Figura 3.3: Evolución en el proceso de fabricación de la tecnoloǵıa de cobre en los FPGAS.

de los elementos antes mencionados en los FPGAs son diferentes y dependen principalmente

de la familia a la que pertenezca el componente, de la tecnoloǵıa con la que está hecho y

principalmente del vendedor.

3.4. Arquitectura y tecnoloǵıas de configuración de los FPGAs

Existen varias formas de clasificar la segmentación y nivel de especialización de los FPGA

que hay en el mercado. Se pueden usar los siguientes criterios: tecnoloǵıa de configuración,

tecnoloǵıa de fabricación y costo. El criterio de clasificación más importante es el de tecnoloǵıa

de configuración.

En la actualidad existen varias tecnoloǵıas de configuración de FPGAs, de las cuales se pueden

mencionar: SRAM5 (Static Random Access Memory), EPROM6 (Erasable Programmable Read

5Memoria Estática de Acceso Aleatorio es un tipo de memoria basada en semiconductores que a diferencia
de la memoria DRAM, es capaz de mantener los datos, mientras esté alimentada, sin necesidad de circuito de
refresco. Sin embargo, śı son memorias volátiles, es decir que pierden la información si se les interrumpe la
alimentación eléctrica.

6Es un tipo de chip de memoria ROM no volátil
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Only Memory), EEPROM7 (Electrically-ErasableProgrammableRead-OnlyMemory), Fusible8,

Anti-fusible y tecnoloǵıa Flash9.

El tipo de tecnoloǵıa define si los dispositivos son reconfigurables o simplemente configurables

una sola vez (OTP, One Time Programmable), las tecnoloǵıas de configuración más populares

son: Anti-fusible, SRAM y Flash, debido a su popularidad, se detallarán dos FPGAs de

vendedores diferentes que poseen tecnoloǵıa SRAM y sólo se describirá a la tecnoloǵıa Flash.

3.4.1. FPGA basado en SRAM

Esta tecnoloǵıa se ha convertido en el enfoque dominante para los FPGAs, debido a sus dos

ventajas principales: nueva programación y el uso de tecnoloǵıa de proceso CMOS estándar.

Otra ventaja de esta técnica es que las nuevas ideas de diseño pueden ser rápidamente imple-

mentadas y probadas. Existen también algunas desventajas, una de ellas es que una memoria

SRAM, por ser volátil, debe ser recargada cada vez que se reinicie el sistema. La SRAM

está organizada en una capa espećıfica dentro de la estructura del FPGA.

Las familias más populares de FPGAs basados en SRAM son las de Xilinx y Altera [77, 78].

Los FPGAs mas comercializados de ambos fabricantes y que poseen esta tecnoloǵıa de pro-

gramación se encuentra a las familias VIRTEX (alto desempeño) y SPARTAN (bajo costo)

por el lado de Xilinx y por el lado de Altera la familia STRATIX (alto desempeño) y CI-

CLONE (bajo costo).

En el campo las aplicaciones de control industrial, el costo es muy importante, por lo que

como ya se mencionó sólo se presenta la descripción general del FPGA Xilinx SPARTAN-3

y el de Altera Cyclone-4.

FPGA Xilinx SPARTAN-3: Los FPGA SPARTAN-3 de Xilinx están conformadas por

un conjunto de Bloques Lógicos Configurables (CLBs, Configurable Logic Blocks) organiza-

dos matricialmente y rodeados por un peŕımetro de Bloques Programables de entrada/salida

(IOBs, Input-Output Blocks). Estos elementos funcionales están interconectados por una ma-

triz de canales de conexión, ésta incluye una red de baja capacitancia para la distribución de

señales de reloj de alta frecuencia.

Adicionalmente este dispositivo cuenta con hasta 24 bloques de memoria RAM de 2 Kbytes

de doble puerto, cuyo ancho de bus es configurable, además de poseer hasta 12 bloques de

multiplicadores dedicados de 18 x 18 bits que entregan productos de 36 bits. Los buses de

entrada de estos multiplicadores aceptan datos en complemento a dos (tanto de 18 bits con

signo, como 17 bits sin signo). Por cada bloque de RAM hay un multiplicador contiguo co-

nectado, por lo tanto se provee un manejo eficiente de los datos.

7EEPROM , es un tipo de memoria ROM que puede ser programado, borrado y reprogramado eléctrica-
mente, a diferencia de la EPROM que ha de borrarse mediante un aparato que emite rayos ultravioletas. Son
memorias no volátiles.

8Tecnoloǵıa de programación basada en fusibles, solo se pueden programar una vez, lo que las hace poco
recomendables para trabajos en laboratorio

9La memoria flash es una tecnoloǵıa de almacenamiento -derivada de la memoria EEPROM- que permite
la lectura y escritura de múltiples posiciones de memoria en la misma operación.
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Los elementos están organizados como se muestra en la Figura 3.4, en esta estructura existe

un anillo de IOBs que rodea un arreglo regular de CLBs. La estructura es atravesada por un

arreglo en columna que contiene los bloques de memoria RAM (cada elemento de la familia

posee diferente número de estos), y cada bloque está compuesto por varios bloques de 18

Kbits; cada bloque está asociado con un multiplicador dedicado.

Los administradores digitales de reloj (DCM10, Digital Clock Manager) están colocados en

los extremos de las columnas de memoria RAM (por lo general, los miembros de la familia

SPARTAN-3E poseen cuatro DCMs).

La familia SPARTAN-3E posee una red que interconecta los elementos arriba mencionados

Figura 3.4: Organización interna de un FPGA de Xilinx.

de tal forma, que cada elemento funcional tiene asociada una matriz que permite múltiples

conexiones y ruteo.

Los Bloques de Lógica Configurable (CLBs) constituyen el recurso lógico principal para im-

plementar circuitos śıncronos o combinacionales, un CLB está formado por cuatro SLICEs, en

los SLICEs se realiza la mayor parte de la funcionalidad del FPGA y suelen estar agrupados

de 4 en 4 formando bloques lógicos configurables (CLBs).

Los cuatro SLICEs que forman un CLB tienen los siguientes elementos en común: dos ge-

neradores de funciones lógicas o tablas de búsqueda (LUT, Look-up Table), dos elementos

de almacenamiento (registros) y multiplexores programables de función amplia cuyo núme-

ro depende de la familia de FPGA que se trate, además de lógica de acarreo y compuertas

10Estos elementos están destinados a proveer una señal de reloj de elevada exactitud, eliminan los cambios
de fase en la señal de reloj, aśı como las desviaciones de esta señal producto de perturbaciones externas, de
altas temperaturas u otros efectos, para realizar esta tarea emplean un DLL (Delay Locked Loop)

34



aritméticas, la arquitectura básica simplificada se muestra en la Figura 3.5 y en la Figura 3.6

se muestra el arreglo de SLICE en un SPARTAN-3E para un CLB de esa familia.

Los dos pares de SLICEs usan estos elementos para entregar funciones lógicas y funciones

Figura 3.5: Estructura básica de un SLICE.

aritméticas. De la Figura 3.6 se puede observar que el par izquierdo soporta dos funciones

adicionales: almacenamiento de datos (como RAM distribuida) y corrimiento de datos con

registros de 16 bits.

Los elementos programables más importantes para implementar funciones lógicas en los FP-

GAs son los generadores reprogramables de funciones lógicas, esta tarea es realizada por las

denominadas LUTs o tablas de búsqueda, éstas contienen celdas de memoria SRAM y multi-

plexores para seleccionar el resultado que se colocará en la salida.

Los generadores de función pueden diseñarse para cualquier número de variables que se desee,

esto se logra aumentando el tamaño de la memoria SRAM y la ubicación de selectores que di-

rección en un valor almacenado para cada combinación de valores de las variables, es decir, se

direccionan valores precalculados que son resultado de la evaluación previa de las operaciones

lógicas involucradas en el diseño, una forma de representar esto, se observa en la Figura 3.7.

Sin embargo, el número de variables con que pueden diseñarse las LUTs no es una cuestión

trivial. Si intentamos realizar una LUT con un número de entradas elevado, el área que ocu-

paŕıa en el FPGA seŕıa relativamente grande, por lo que el número de SLICEs dentro del

FPGA se reduciŕıa. Si, por el contrario, se opta por LUTs con pocas entradas, se empleaŕıan

pocos SLICEs, pero el proceso de ruteo seŕıa complicado y extenso, y se necesitaŕıan muchas

conexiones, por lo que el retardo en la red de interconexión programable debido al cableado

entre los SLICEs seŕıa importante, esta cuestiones resuelta por la herramienta de diseño de
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Figura 3.6: Arreglo de SLICEs en un CLB de la familia SPARTAN-3E.

Figura 3.7: Arreglos básicos de LUTs.
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alto nivel que se emplea.

Cada CLB del FPGA se encuentra incrustado en la estructura de interconexión, la estructura

de interconexión se compone de lineas con conexiones programables, por lo que muchas veces

se le llama estructura de conexión programable. En la familia SPARTAN-3E existen cuatro

tipos de interconexiones: Ĺıneas largas, ĺıneas hex, ĺıneas dobles y ĺıneas directas.

Ĺıneas largas: Son aquellas que conectan una salida de cada 6 CLBs (ver Figura

3.8(a)), estas ĺıneas poseen baja capacitancia y son capaces de transportar señales de alta

frecuencia con mı́nimos efectos de desfasamiento, son una buena opción para transportar

señales de reloj cuando las ocho ĺıneas dedicadas a este propósito ya fueron empleadas.

Ĺıneas HEX: Conectan una salida de cada tres CLBs, ofrecen mayor conectividad que

las ĺıneas largas, pero menos capacidad para transportar señales de alta frecuencia. Ver

Figura3.8(b).

Ĺıneas dobles: Conectan a los CLBs que aún no son conectados por las ĺıneas largas

y las ĺıneas Hex, por lo que hacen las conexiones más flexibles. Ver Figura 3.8(c).

Ĺıneas directas: Conecta cada CLB hacia cada uno de sus ocho vecinos. Estas ĺıneas

son usadas a menudos para conducir una señal proveniente de un CLB de origen hacia

una ĺınea doble, una ĺınea Hex o a una ĺınea larga hasta hacer llegar la señal a su destino.

Ver Figura 3.8(d).

Inicialmente los FPGAs dispońıan de interconexiones heterogéneas de propósito general, aun-

que en la década pasada se evolucionó hacia una estructura de interconexión jerárquica. Las

ĺıneas orientadas al transporte de la señal de reloj están optimizadas para su uso como entra-

das de reloj a los CLBs, proporcionando un retardo corto.

La familia SPARTAN-3E contiene memoria RAM embebida, ésta se organiza en bloques de

18 Kbits de memoria y es conocida como Bloques de RAM (BRAM); el ancho de bus de

datos y el bus de direcciones de cada BRAM es configurable, permitiendo manejar diferentes

organizaciones, ademas la BRAM pueden ser conectada en cascada para crear memorias con

palabras más anchas (mayor número de bits) o de mayor profundidad (mayor número de lo-

calidades) según según sea el caso.

Los bloques de RAM tienen una estructura de doble puerto (ver Figura 3.9). Estos puertos

llamados A y B permiten el acceso independiente al mismo rango de memoria, éste tiene una

capacidad máxima de 18432 bits o 16384 bits cuando no se usan las ĺıneas de paridad.

Cada puerto tiene su propio conjunto de ĺıneas de control, de datos y de reloj para las opera-

ciones śıncronas de lectura y escritura, estas operaciones tienen lugar de manera totalmente

independiente en cada uno de los puertos.

Los FPGAs de la familia SPARTAN-3E poseen una aceptación muy importante en el merca-

do (un ejemplo de tarjeta de desarrollo con este dispositivo es el mostrado en la Figura 3.10),
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Figura 3.8: Tipos de interconexiones entre CLBs en la Familia SPARTAN-3.

Figura 3.9: Diagrama de un bloque dedicado de memoria RAM en la familia SPARTAN-3E.

38



Figura 3.10: Tarjeta de desarrollo NEXYS2 con un FPGA de la familia SPARTAN·3E.
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existe otro FPGA de Xilinx que es de gama alta cuya configuración se realiza por medio de

SRAM y pertenece a la familia SPARTAN-6, éste posee mayor número de recursos incrus-

tados, las caracteŕısticas máximas de esta familia se pueden observar en la tabla 3.1:

FPGA Altera CYCLONE-4: Una tarjeta de desarrollo con este FPGA se muestra en la

Tabla 3.1: Familia SPARTAN-6

Caracteŕısticas máximas de la familia SPARTAN-6

Numero de CLBS 11519

Entradas y salidas 576

Bloques DSP dedicados 180

Rango de frecuencia de reloj 400-1080 MHz

Tama~no de memoria (RAM, ROM) 6179 Kb

Tecnologı́a de fabricación 45 nm

Figura 3.11 y la estructura interna de los FPGAs de esta familia se presenta en la Figura 3.12.

En este tipo de FPGA las celdas lógicas son nombradas como elementos lógicos (LE, Logic

Elements), los LE pueden trabajar en dos modos: Modo normal y en modo aritmético, el

modo normal comúnmente se emplea para implementar funciones lógicas que son combinacio-

nales, el modo aritmético, básicamente se emplea para implementar sumadores, contadores,

acumuladores y comparadores, los cuales trabajan en modo secuencial.

Figura 3.11: Tarjeta de desarrollo con un FPGA de Altera CICLONE IV (National Semi-
conductor).

En términos generales, cada LE de la compañ́ıa Altera es equivalente a una celda lógica de

Xilinx. Un elemento lógico consiste de LUTs de 4 bits en las que se pueden implementar
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Figura 3.12: Estructura interna del FPGA de la familia CYCLONE IV.

operaciones dependiendo del modo en el que se trabaje.

Los elementos lógicos están arreglados en 16 grupos llamados bloques de arreglos lógicos y

reciben el nombre de LAB (LAB, Logic Array Block). Para formar estos bloques, es necesario

que los LE estén comunicados entre śı, dicha comunicación se realiza por medio de una red de

interconexión, la cual efectúa la transferencia de señales entre LE del mismo LAB (ver Figura

3.13). Los bloques de interconexión están organizados en dos niveles: red de interconexión

local y red de interconexión global [79].

La tabla 3.2 muestra algunas de las caracteŕısticas de tres FPGAs basados en SRAM

Figura 3.13: Estructura de un LAB en un FPGA de la familia CYCLONE IV.
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(SPARTAN-3, SPARTAN-6, CICLONE-4), donde se indican los recursos máximos disponibles

de cada familia.

Tabla 3.2: Caracteŕısticas Máximas

Caracteŕısticas máximas de algunos FPGAs basados en SRAM

Elementos SPARTAN-3 SPARTAN-6 CYCLONE-4

Número de
celdas lógicas 74880 147443 150000
Número de

entradas y salidas 633 576 532
Bloques

DSP −− 180 360
Rango de
frecuencia

(MHz) 400− 1080 400− 1080 600− 1300
Tamaño de memoria

(RAM, ROM)
(Kb) 1872 6179 6480

Número de Mult.
dedicados 104 −− −−

Número de
DCM o PLL 4 12 8
Tecnoloǵıa de

fabricación
(nm) 90 45 60

3.4.2. FPGA basado en Memoria Flash

Para contrarrestar las deficiencias de la tecnoloǵıa SRAM, se usan las tecnoloǵıas de pro-

gramación de puerta flotante, cada conexión contiene dos transistores que comparten una

compuerta y aśı almacenan la información de la programación [74].

Este enfoque es utilizado en celdas de memorias Flash o EEPROM, estas celdas no son voláti-

les, es decir, no pierden la configuración cuando el dispositivo se apaga, por este motivo, esta

tecnoloǵıa es muy usada en aplicaciones de la rama aeroespacial, ya que garantiza no perder

su configuración ante los efectos de la radiación [69].

Históricamente, las celdas de memoria EEPROM no se usaban directamente para cambiar las

señales del FPGA, estas células eran de uso general para implementar funciones AND ca-

bleadas en dispositivos PLD. Actualmente las celdas de memoria Flash, son muy empleadas

debido a la eficiencia en área y al bajo consumo de potencia.

La tecnoloǵıa de programación basada en memoria Flash ofrece varias ventajas, una de las

más importantes y que ya fue mencionada es la de ser no-volátil. Esta caracteŕıstica elimina la
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necesidad de recursos externos necesarios para almacenar y configurar datos a diferencia de la

tecnoloǵıa de programación basada en SRAM. Además, un dispositivo basado en flash puede

funcionar inmediatamente después del encendido sin tener que esperar la carga de datos. La

tecnoloǵıa flash también es más eficiente en cuanto al tamaño, ya que no necesita el mismo

número de transistores que la tecnoloǵıa basada en SRAM.

Si se compara a los FPGAs basados en la tecnoloǵıa de anti-fusibles y los basados en tec-

noloǵıa flash, ambas son alternativas no volátiles, pero los FPGAs basados en memoria flash

son reconfigurables y se pueden programar sin ser removidos de la placa del circuito impreso,

caracteŕısticas que no posee la tecnoloǵıa de anti-fusibles.

Actualmente, la tecnoloǵıa flash permite mediante impulsos eléctricos velocidades de funcio-

namiento muy superiores frente a la tecnoloǵıa EEPROM, que sólo permit́ıa actuar sobre una

única celda de memoria en cada operación de programación.

Una desventaja de estos dispositivos es que no pueden ser reprogramados infinitamente.

Otra desventaja importante de dispositivos flash es la necesidad de un proceso CMOS no

estándar.

Como ejemplos de FPGAs con este tipo de tecnoloǵıa se puede citar a la familia Igloo y Pro

ASIC de Actel,por parte, del fabricante Xilinx a la familia Spartan-3AN.

Para terminar esta comparativa, los FPGAs basados en SRAM poseen muy altas densidades

pero consumen mucha enerǵıa, además de que necesitan una memoria externa no volátil para

almacenar su configuración; los FPGAs basados en memoria flash no necesitan una memoria

para almacenar su configuración, además de que consumen menos enerǵıa que la tecnoloǵıa

SRAM, pero su precio aun es elevado y éste aumenta al incrementar la densidad, por lo tanto,

la elección de una u otra tecnoloǵıa lo decidirá la aplicación a desarrollarse.

En el apéndice A se muestra un breve resumen sobre la tendencia de desarrollo de los recursos

de la tecnoloǵıa FPGA.
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Parte II

Metodoloǵıa empleada
Fase I
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Caṕıtulo 4

Diseño del controlador por la

técnica GPI para el inversor

multinivel en cascada

Resumen: En este caṕıtulo se describe la metodoloǵıa que fue empleada

para implementar el controlador en cuestión en el dispositivo de lógica progra-

mable elegido; también se realiza la descripción de las primeras tres fases de

diseño que tienen que ver con el modelado del sistema dinámico, el análisis de

sus propiedades matemáticas y la simulación del controlador obtenido.

4.1. Introducción

Hoy en d́ıa las aplicaciones de la electrónica de potencia son muy sofisticadas, en este con-

texto, la tecnoloǵıa digital es de gran interés por que permite la implementación de complejas

estrategias de control, con tiempos de ejecución relativamente pequeños [68].

Por otro lado, los controladores analógicos, a pesar de sus inconvenientes tales como la des-

viación en sus parámetros y la complejidad en su integración permanecen como marco de

referencia en términos de rapidez y ancho de banda, por ese motivo, los tiempos de ejecución

de los controladores digitales deben ser reducidos, pero manteniendo la flexibilidad inherente

que ofrecen los diseños basados en soluciones digitales, esto puede lograrse con la ayuda de

plataformas digitales eficientes.

Una posibilidad en las plataformas de diseño digital son los llamados Arreglos de Compuertas

Lógicas programables en campo (FPGAs), estos dispositivos toman el beneficio por su alta

escala de integración y además porque el diseñador puede ser capaz de construir una arqui-

tectura totalmente dedicada y perfectamente adaptada al algoritmo a implementar.

Como ya se mencionó, usando controladores basados en FPGAs se puede lograr la reducción

en el tiempo de ejecución, sin embargo esto es posible siempre y cuando se elija, y se siga

rigurosa y eficientemente una metodoloǵıa para diseñar el controlador. Una metodoloǵıa con-
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siste en un conjunto de paso y reglas que se siguen en orden durante el proceso de diseño, de

tal forma que sea más manejable e intuitivo [68].

En este apartado se describirá la metodoloǵıa que se utilizó para lograr la implementación

final del controlador GPI de seguimiento de voltaje para el inversor multinivel de celdas en

cascada de cinco niveles, este proceso se dividió en dos fases, en la primera de estas (la que

se desarrolla en este caṕıtulo) se realiza una especificación preliminar del sistema en la cual

se incluye el modelado matemático del sistema a controlar, el análisis de las propiedades

matemáticas del sistema para verificar si es posible aplicar la técnica de control elegida, en

la última parte de esta fase se diseña el algoritmo del controlador del sistema y se realizan

algunas simulaciones del desempeño del mismo. Posteriormente, en la segunda fase de esta

metodoloǵıa (próximo caṕıtulo) se trata el desarrollo de la arquitectura basada en FPGA en

la que se describen las tareas realizadas para la implementación en el dispositivo en cuestión.

4.2. Descripción de la metodoloǵıa

En el diseño digital existen plataformas que ya integran funciones de conversión digital-

analógica que se pueden combinar con herramientas software para lograr diseños de alto

desempeño. Los diseños basados en los dispositivos tales como los DSPs y microcontroladores

se considera ahora tecnoloǵıa madura [86]; algunos DPS aun con arquitecturas orientadas al

control de sistemas eléctricos tienen limitaciones en términos de ancho de banda y en la no

concurrencia de las tareas que pueden realizar.

Dependiendo del caso, la arquitectura resultante puede ser toda en Software (Sw) usando

los procesadores integrados dentro del FPGA, toda en Hardware (Hw) usando celdas lógicas

del FPGA o una combinación de ambas, es decir, una arquitectura mixta software/hardware

(Sw/Hw) [68]. Esta personalización puede reducir significativamente el tiempo de ejecución a

unos pocos microsegundos, logrando incluso tiempos de respuesta similares a su contra parte

analógica.

En ese sentido, varios autores han propuesto y formalizado algunas metodoloǵıas de diseño,

en todas se encuentran objetivos similares (ver [87, 88, 89, 90]).

La metodoloǵıa para el desarrollo de este trabajo consta de diez etapas, las cuales se dividen

en dos fases:

Fase 1: Esta fase es muy importante, en ella se analiza la viabilidad de la aplicación de

la técnica de control elegida, en esta fase se incluyen las tres primeras etapas relacionadas

con el modelado, análisis y simulación del inversor monofásico multinivel, estas etapas son

independientes del dispositivo a utilizar y se describen ligeramente a continuación:

[1] Modelado: En esta etapa se modela matemáticamente el inversor monofásico de

cinco niveles empleando las leyes de Kirchhoff para la obtención de las ecuaciones dife-

renciales de primer orden en forma continua del sistema.
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[2] Análisis: Dando seguimiento a la etapa anterior se analiza el modelo dinámico por

medio de algunas herramientas matemáticas tales como el álgebra lineal y de teoŕıa de

control lineal (ver Caṕıtulo 2 ). Esta etapa es muy importante para el desarrollo del

proyecto, ya que determina la factibilidad del diseño promedio del controlador basado

en la técnica propuesta.

[3] Simulación: En esta fase se simula el modelo matemático obtenido en forma con-

tinua en el tiempo, para realizar esta tarea se puede utilizar la pieza de software SIM-

NON. En esta fase se confirma el nivel de aproximación del modelo obtenido del sistema

a través de la comparativa a nivel de simulación de las ecuaciones diferenciales que des-

criben el comportamiento dinámico del sistema y el circuito eléctrico reaĺıstico del mismo

a través de la co-simulación del software Matlab/Simulink y el software PSIM. Des-

pués de esta etapa se obtiene el modelo dinámico del inversor monofásico multinivel de

cinco niveles.

De manera paralela, durante esta fase se dimensiona y se construye la plataforma hardware

(inversor multinivel en cascada de cinco niveles).

Fase 2: En esta fase la metodoloǵıa ofrece una solución balanceada entre dos necesidades

opuestas:

Un método que se adapte amigablemente a ingenieros de control que no son expertos

en electrónica digital.

Buen desempeño del controlador.

Los principales pasos de esta fase se muestran en la Figura 4.1 y se describen a continuación

(ver [88, 90, 91]):

[4] Partición modular: Este paso es crucial en la metodoloǵıa y consiste en dividir el

algoritmo de control en partes más pequeñas que serán llamados módulos, los cuales de-

ben de ser fáciles de desarrollar y probar. En esta etapa se deben de identificar y extraer

acorde a los conceptos de jerarqúıa y regularidad los módulos que sean independientes y

los que puedan ser reusados (moduladores, estimadores, operaciones con vectores, etc.).

La jerarquización es usada para dividir un diseño grande o complejo en partes más pe-

queñas que sean más manejables; la regularidad tiene que ver con maximizar el empleo

de módulos que se puedan usar nuevamente.

[5] Simulación funcional: En esta etapa se implementa el modelo funcional del con-

trolador y se valida el funcionamiento con bloques en tiempo continuo empleando la

herramienta MATLAB-Simulink.

[6] Rediseño digital: Este paso es muy importante, en éste se incluye la realización del

filtro digital, la elección del periodo de muestreo, la elección del formato de coeficientes
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Figura 4.1: Metodoloǵıa de diseño([91]).

y variables acorde a las necesidades y restricciones del control tales como: longitud de

palabra, punto fijo o punto flotante, etcétera.

Las cuatro etapas finales están ligadas al tipo de dispositivo a emplearse, estas son:

[7] Gráfico de optimización del flujo de datos: En esta etapa se modela el flujo de

datos del algoritmo para tener el mejor balance en términos de tiempo/área, es decir se

debe obtener una representación gráfica de cada módulo del algoritmo. La representación

gráfica está compuesta de ĺıneas y nodos, cada ĺınea corresponde a una transferencia de

datos y los nodos representan operaciones aritméticas o funciones lógicas o matemáticas.

[8] Codificación HDL: Consiste en la transcripción del gráfico de flujo de datos de

manera casi directa a código VHDL, es decir se obtiene de reemplazar cada nodo del

gráfico con su correspondiente operador y cada ĺınea con un bus de datos entre opera-

dores. La transferencia de datos puede ser controlada por una unidad de control, que

puede ser una máquina de estados finitos que esta sincronizada por la señal de reloj.

[9] Implementación en FPGA: Este es un proceso automático y es realizado por

la herramienta EDA que se utilice, consiste en el mapeo de las funciones resultantes,

colocación y ruteo.
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[10] Validación experimental: Consiste en ajustar el modelo obtenido auxiliándose

del procedimiento HIL1 (Hardware in the Loop).

4.3. Modelado Matemático

En general, para implementar sistemas automatizados complejos, flexibles y altamente

precisos, se deben construir de manera paralela sistemas de prueba caros y además comple-

jos. Esta complejidad hace que la comprobación del sistema involucrado sea dif́ıcil de realizar

(o algunas veces imposible), y generalmente obstruye la comprensión global del sistema y la

previsión de su comportamiento, cuestiones que son indispensables para minimizar los riesgos

de fallo en los sistema desarrollados.

El modelo matemático de un sistema f́ısico es una representación del sistema por medio de

un conjunto de ecuaciones matemáticas, de manera formal (( El modelado matemático es una

técnica del análisis y diseño de sistemas usando idealizaciones f́ısicas o matemáticas de to-

das las porciones del sistema. De la integridad del modelo y su a pego al sistema f́ısico real,

aśı como del estado de conocimiento del sistema y su ambiente, dependerán las preguntas que

puedan ser contestadas con dicho modelo)) [92].

Por otra parte, para lograr una aproximación efectiva en los modelos de los sistemas, actual-

mente esta difundido el uso de metodoloǵıas y herramientas de simulación.

Las ventajas de la simulación son múltiples: puede reducir el tiempo de desarrollo del sistema,

las decisiones pueden comprobarse artificialmente, un mismo modelo puede usarse muchas ve-

ces, etc. La simulación posee un empleo más simple que ciertas técnicas anaĺıticas y precisa

menos simplificaciones.

La determinación de los modelos y la simulación que describe las relaciones entre la entrada

y la salida, son una tarea fundamental en el estudio y proceso del diseño de los convertidores

multinivel. Estas relaciones de entrada-salida se vuelven indispensables para el desarrollo de

modelos adecuados, los cuales deben permitir obtener toda la información necesaria sobre el

convertidor antes de entrar a la etapa de construcción [1].

El modelado de los convertidores multinivel no es una tarea trivial, y su complejidad depen-

derá del tipo de componentes (lineales o no lineales) que estén involucrados en el sistema.

Históricamente, las técnicas de modelado aplicadas a los convertidores electrónicos de CD han

sido aplicados al estudio de convertidores de CA, logrando con esto diferentes aproximaciones,

estas aproximaciones deben elegirse acorde a los objetivos de diseño, por lo tanto regularmen-

te se auxilian de herramientas tales como esquemas de control, desarrollo de controladores,

estudios de estado estacionario, estudios de dinámica y transitorios, análisis de estabilidad,

etc. [1].

Tomando en cuentas estos comentarios, se pueden desarrollar dos tipos de modelos:

1Durante este desarrollo, este procedimiento fue empleado para sintonizar el controlador y acoplarlo al
sistema f́ısico del convertidor, el procedimiento consiste en un proceso iterativo de sintońıa auxiliado de una
interfaz USB.
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Simulación del circuito equivalente.

Modelo promedio en el espacio de estados.

4.3.1. Simulación del circuito equivalente

El modelo del convertidor multinivel puede ser obtenido con la ayuda de algunas he-

rramientas de simulación basadas en SPICE (SPICE2, Simulation Program with Integrated

Circuits Emphasis).

En este caso, el modelo del convertidor multinivel se reduce a la generación de un modelo

de circuito eléctrico adecuado que integre plenamente las no linealidades de los dispositivos

conmutadores, permitiendo con esto, una completa caracterización de la dinámica del sistema.

Si se consideran interruptores ideales, se puede obtener una descripción lineal del convertidor

que está basada en los estados de conmutación del convertidor de potencia implicado, es decir

el modelo describe los estados discretos posibles del convertidor de potencia. Con este tipo de

modelos se puede obtener una buena aproximación y los resultados pueden ser suficientemen-

te buenos en la simulación, siempre y cuando los métodos de integración de las ecuaciones

del modelo sean elegidas apropiadamente ya que en tiempo de simulación muchas veces se

generan problemas de convergencia [93].

La principal desventaja de este tipo de técnica de modelado es cuando se busca combinar con

técnicas avanzadas de control, por lo que muchas veces resulta imposible dicha integración

[93], esto se debe a que el modelo resultante usualmente es muy complejo y ofrece problemas

durante el análisis en el diseño del controlador [94, 95].

4.3.2. Modelo promedio en el espacio de estados

Los modelos promedio en el espacio de estados pueden ser fácilmente obtenidos por medio

de un modelo discreto donde las cantidades que vaŕıan con el tiempo se asumen sólo como un

valor promedio sobre un periodo de conmutación [1].

Puesto que en los convertidores estas cantidades son variantes en el tiempo, incluso en esta-

do de equilibrio, por lo general es necesario hacer un cambio de coordenadas para convertir

cantidades sinusoidales a valores en CD antes del proceso de promediado [96, 97].

Recientemente, una técnica de modelado promediado en el espacio de estados ha sido pro-

puesta, esta técnica se basa en la aproximación sobre un segmento promedio conocido del

convertidor (ver [98, 99]), es decir se considera que los dispositivos de conmutación trabajan

de manera ideal entre dos o más estados posibles, por lo tanto, el modelo promedio se puede

reducir considerablemente empleando sólo el valor promedio (δa) de la posición de conmuta-

ción. Esta técnica ofrece modelos sencillos para ser utilizados en el diseño de controladores

2Es un estándar internacional cuyo objetivo es simular circuitos electrónicos analógicos y digitales, fue
desarrollado por la Universidad de California, Berkeley en 1975 por Donald Pederson

52



[100], además la simulación de los sistemas modelados de esta manera es más rápida y se

resuelve el problema de convergencia gracias a la naturaleza continua de las ecuaciones del

modelo obtenido.

Por lo tanto, el uso de esta técnica de modelado supera una de las desventajas tecnológicas

en la que este tipo de convertidores se ven involucrados, haciendo la etapa de diseño de los

convertidores multinivel una tarea más accesible, en este trabajo se empleará esta técnica de

modelado.

4.3.3. Modelo matemático del inversor de tres niveles

Con el fin de simplificar el análisis que concierne a este trabajo, se partirá sólo del mode-

lado para un inversor de tres niveles, y posteriormente se generalizará al caso multinivel con

dos celdas.

En el caso del inversor de tres niveles se tiene únicamente un puente H, y está formado por

cuatro interruptores totalmente controlados, t́ıpicamente transistores MOSFET o IGBTS tal

como se muestra en la Figura 4.2. Cada uno de los posibles circuitos que resultan cuando se

Figura 4.2: Inversor de tres niveles.

conmutan los interruptores Sa1,2 se muestran en la Figura 4.3. Dado que el inversor está con-

trolado por dos señales binarias, resultan 22 = 4 estados diferentes de conmutación para los

dispositivos mismos que se ven resumidos en la tabla 4.1.

Por ejemplo, si se considera el estado de conmutación (1, 0) que se muestra en la Figura 4.3

(A) y en la primera fila de la tabla 4.1, la salida de la rama Sa1 es conectada al positivo de la

fuente, mientras que la salida de la rama Sa2 es conectada al negativo de la fuente, generando

un voltaje de salida vC = V cd.

Una expresión general para la salida del voltaje es:
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Figura 4.3: Estados de conducción del inversor puente completo: (A) vC = V cd; (B) vC =
0;(C) vC = −V cd y (D) vC = 0.
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Tabla 4.1: Estados de conmutación para el inversor de tres niveles

Estados de conmutación (ver Figura 4.3 )

Estado Sa1 Sa2 vC
(A) 1 0 V cd
(B) 1 1 0
(C) 0 1 −V cd
(D) 0 0 0

vC = (Sa1 − Sa2)V cd (4.1)

donde Sa1,2 pertenecen al conjunto discreto:

Sa1,2 ∈ {0, 1}

Reemplazando en la ecuación (4.1) las diferentes combinaciones binarias de las señales de

compuerta, es sencillo obtener los diferentes niveles de voltaje listados en la tabla 4.1 y en la

Figura 4.3.

De la tabla 4.1 se puede notar que en el caso de las combinaciones (0, 0) y (1, 1) de las señales

de compuerta se tiene un voltaje vC = 0, esta caracteŕıstica es llamada nivel de voltaje de

redundancia y puede ser usado para otros propósitos de control ya que éste no afecta el nivel

de voltaje generado en la carga. Por lo tanto, existen tres valores diferentes en la salida de

voltaje (V cd, 0,−V cd), razón por la cual se le nombra inversor de tres niveles y en alguna

bibliograf́ıa ha sido considerado como un inversor multinivel [101].

Ahora de manera adicional, en el modelado se considera que a la salida de este circuito

se cuenta con un filtro de segundo orden del tipo LC y que la carga del convertidor es de tipo

resistiva R (ver Figura 4.4).

Por lo tanto, para obtener las ecuaciones diferenciales que describen a este convertidor se

aplicarán de manera directa las leyes de Kirchhoff de voltaje y corriente (LVK y LCK

respectivamente) a cada uno de los posibles circuitos que resultan cuando se conmutan los

interruptores Sa1,2, en la misma forma que en el caso anterior, pero ahora sin tomar en cuenta

los estados de conmutación (B) y (D) ya que en estos no existe contribución de voltaje.

Para el caso (A) en el que sa1 = 1 y sa2 = 0

L
diL
dt

= −vC + V cd (4.2)

C
dvC
dt

= iL −
vC
R

(4.3)
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Figura 4.4: Estados de conducción del inversor puente completo considerando un filtro de
salida de segundo orden.
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Para el caso (C)en el que sa1 = 0 y sa2 = 1

L
diL
dt

= −vC − V cd (4.4)

C
dvC
dt

= iL −
vC
R

(4.5)

Se puede observar que las ecuaciones (4.3) y (4.5) son iguales, pero las (4.2) y (4.4) cambian

en signo, por tanto, el modelo promedio para el convertidor se puede proponer como:

L
diL
dt

= −vC + uavV cd (4.6)

C
dvC
dt

= iL −
vC
R

donde uav pertenece al conjunto continuo uav ∈ {−1, 1}.
De las Figuras 4.3 y 4.4 se puede observar que cuando un semiconductor no conduce, bloquea

el voltaje total V cd de la fuente, por lo tanto, esta topoloǵıa está reservada para aplicaciones

de bajo voltaje, ya que se encuentra limitada principalmente por la tecnoloǵıa del semicon-

ductor empleado [1]. Una de las ventajas de esta topoloǵıa es que el puente H puede ser usado

como un módulo básico para construir convertidores multinivel, con mas niveles de voltaje y

además con voltajes de operación superiores dado que los componentes se colocan en serie,

permitiendo ser aplicados en mediano voltaje [1].

4.3.4. Modelo matemático del inversor multinivel en cascada con fuentes

independientes

A la fecha y con el fin de aumentar los niveles de potencia que se pueden manejar, aśı como

para mejorar la calidad de la onda de voltaje y corriente de salida, la estructura clásica basada

en la conmutación de tres niveles de voltaje ha sido modificada, de tal forma que ahora es

posible manejar más de tres niveles de tensión.

En la actualidad, numerosas aplicaciones requieren de altos niveles de potencia, por ejemplo,

algunos motores de mediano voltaje, requieren de altos niveles de potencia en el orden de

megawatts. Los convertidores de estructura multinivel han sido introducidos como una al-

ternativa en situaciones donde se manejan voltajes medianos3 pero altas potencias; además,

los convertidores multinivel también son empleados para interconectar las fuentes de enerǵıa

renovable (fotovoltaica, viento, celdas de combustible, etc.) a la red eléctrica de una forma

más fácil [98].

El concepto de convertidor multinivel fue introducido en 1975 (ver [103]) y el término mul-

tinivel inició con el convertidor de tres niveles en [5], posteriormente varios convertidores

3En México se considera de mediano voltaje si se encuentra a más de 1KV , pero menos de 35kV [102]
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multinivel se han desarrollado y patentado (ver [104, 105, 106, 107, 108, 109, 110]).

Sin embargo, el concepto elemental de un convertidor multinivel consiste en el manejo de

altas potencias por medio de colocar en serie semiconductores de potencia como interruptores

y varias fuentes aisladas de CD de bajo voltaje para realizar una conversión y sintetizar una

onda escalonada de voltaje.

Capacitores, bateŕıas y fuentes de enerǵıa renovables pueden ser usadas como las fuentes

múltiples de voltaje. La conmutación de los semiconductores realiza una suma de los voltajes

de estas fuentes múltiples para obtener un voltaje alto en la salida; una ventaja importante

de este tipo de convertidores tiene que ver con la capacidad de voltaje que deben soportar

los semiconductores, ya que sólo depende del valor de la fuente donde será conectado y que

regularmente es de bajo voltaje.

Como ya se mencionó en el primer caṕıtulo de este trabajo, una de las topoloǵıas que han

mostrado una operación más confiable y que ofrece mejores prestaciones en relación a la ca-

lidad que se puede lograr en el manejo de la enerǵıa, es la que se conoce como de fuentes

independientes, la cual tiene una estructura de forma tal que m puentes completos tipo H

conectados en cascada, generan una señal de voltaje que toma un número de niveles dado por

la expresión (4.7):

N = 2m+ 1 (4.7)

donde:

N= Número de niveles

m=Número de puentes H

Esta señal discontinua es finalmente alimentada a un circuito de filtrado que se encarga

de mejorar la calidad de la onda de salida.

Desde otra perspectiva y en adición al problema de diseño de estructuras multinivel, un tema

que es primordialmente importante para su buen funcionamiento es el que se refiere al control

de estos dispositivos. En este sentido, la presencia de conmutadores en la estructura de los

convertidores multinivel ocasiona que se presenten discontinuidades en sus modelos matemáti-

cos, por tanto, el problema de diseño de esquemas de control deja de ser una tarea trivial.

En la Figura 4.5 se muestra un inversor multinivel con fuentes independientes de dos cel-

das, ya que el número de niveles esta dado por la ecuación (4.7) la cantidad de niveles es de

cinco, en esta figura también se observa el filtro de segundo orden a la salida para mejorar la

señal de salida en corriente y voltaje.

En este caso los posibles circuitos que resultan cuando se conmutan los interruptores Sa1,2,3,4

extendeŕıan mucho el análisis dado que el inversor está controlado ahora por cuatro señales

binarias, resultan entonces 24 = 16 estados diferentes de conmutación de los dispositivos, para
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Figura 4.5: Inversor Multinivel de cinco niveles con filtro de salida de segundo orden.

simplificar el análisis estos se ven resumidos en la tabla 4.2, en ésta se asume que todas las

fuentes de CD tienen exactamente el mismo valor (V cd1 = V cd2).

De la tabla 4.2 se puede observar que los estados de conmutación para cada puente individual

son los mismos que se presentaban en el apartado anterior, por lo tanto, considerando que las

etapas se conectan en cascada y dado que las fuentes de CD son iguales, para generalizar en

este apartado se puede establecer el modelo promedio dado por la ecuación (4.8) (ver [34, 111]).

L
diL
dt

= −vC + uavE (4.8)

C
dvC
dt

= iL −
vC
R

donde E = V cd1 + V cd2, y uav ∈ {−1, 1}.
De manera general se puede establecer el modelo promedio para n puentes H (ver Figura 4.6)

a partir de la ecuación (4.9):

L
diL
dt

= −vC + uav

n∑
i=1

V cdi (4.9)

C
dvC
dt

= iL −
vC
R

donde E = V cd1 + V cd2 + ...+ V cdn, y uav ∈ {−1, 1}.
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Figura 4.6: Inversor Multinivel de m-niveles con filtro de salida de segundo orden.
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Tabla 4.2: Estados de conmutación con (V cd1 = V cd2)(ver Figura 4.5)

Estados de conmutación de un inversor de cinco niveles en cascada

celda 1 celda 2 Voltaje celda 1 Voltaje celda 2 Voltaje de Salida
Sa1 Sa2 Sa3 Sa4 V cd1 V cd1 vC = V cd1 + V cd2

1 0 1 0 V cd V cd 2V cd
1 0 0 0 V cd 0 V cd
1 0 1 1 V cd 0 V cd
0 0 1 0 0 V cd V cd
1 1 1 0 0 V cd V cd
0 0 0 0 0 0 0
1 1 0 0 0 0 0
0 0 1 1 0 0 0
1 1 1 1 0 0 0
1 0 0 1 V cd −V cd 0
0 1 1 0 −V cd V cd 0
0 1 0 0 −V cd 0 −V cd
0 1 1 1 −V cd 0 −V cd
0 0 0 1 0 −V cd −V cd
1 1 0 1 0 −V cd −V cd
0 1 0 1 −V cd −V cd −2V cd

4.4. Análisis

Partiendo del modelo promedio descrito por las ecuaciones diferenciales en (4.8) que des-

criben el comportamiento dinámico del inversor multinivel en cascada de cinco niveles con

fuentes separadas, y suponiendo que el inversor estará sujeto a una perturbación desconocida,

el modelo se puede reescribir de la siguiente manera (ver ecuación (4.10)):

L
diL(t)

dt
= −vC(t) + uav(t)E (4.10)

C
dvC(t)

dt
= iL(t)− vC(t)

R
− iP (t)

En la ecuación (4.10), iL(t) es la corriente en el inductor, vC(t) es el voltaje en el capacitor

de salida, iP (t) es la perturbación de corriente desconocida y uav(t) es la entrada de control

promedio que puede tomar valores dentro de un conjunto continuo uav ∈ {−1, 1} (ver [112])

El modelo obtenido es un sistema lineal de segundo orden que tiene la forma t́ıpica de la

ecuación (4.11):

ẋ = Ax+Buav + P (4.11)

y(t) = cTx
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Por comparación entre las ecuaciones (4.10) y (4.11) se puede obtener:

A =

[
0 − 1

L
1
C − 1

RC

]
; B =

[
E
L

0

]
; (4.12)

P =

[
0

−ip (t)

]
; cT =

[
0 1

]
; (4.13)

4.4.1. Prueba de controlabilidad al sistema

En el modelo dado por la ecuación (4.10) si se considera a iP (t) = 0, se puede obtener la

matriz de controlabilidad de Kalman del sistema de la forma siguiente:

C=
[
B AB

]
=

[
E
L 0

0 E
LC

]
(4.14)

El determinante de la matriz de controlabilidad de la expresión (4.14) está dado por:

E2

CL2
6= 0

Por lo tanto, el modelo del sistema inversor con filtro a la salida es controlable y en conse-

cuencia, es un sistema diferencialmente plano (ver H. Sira-Ramı́rez et. al. [113] y J. Lévine

[114])

4.4.2. Obtención de la salida plana del sistema

La salida plana para el sistema se puede obtener basado en la siguiente proposición:

Proposición 3 La salida plana de un sistema lineal controlable en el espacio de estados y

que tiene la forma:

ẋ = Ax+Bu (4.15)

esta dada por un módulo de factor constante y por la combinación lineal de los estados obte-

nidos de la última columna de la inversa de la matriz de controlabilidad de Kalman:

F = [0, 0, . . . , 1]
[
B,AB, . . . , An−1B

]−1
x (4.16)

Acorde a la proposición (3), la salida plana para el sistema está dada por:

F =
[

0 1
] [ E

L 0

0 E
LC

]−1 [
iL

vC

]

=
LC

E
vC (4.17)

62



La ecuación (4.17) se puede simplificar tomando a la variable de voltaje como la salida

plana de la siguiente forma (ver [113, 114]):

F = vC (4.18)

La planitud del sistema implica que todas las variables de estado del sistema, incluyendo la

entrada de control, se pueden parametrizar en términos de F = vC y un número finito de sus

derivadas temporales, es decir:

vC = F (t) (4.19)

iL = CḞ (t) +
1

R
F (t) + ip (t) (4.20)

Mientras que la entrada promedio de control está dada por:

uav =
LC

E
F̈ (t) +

L

ER
Ḟ (t) +

1

E
F (t) +

L

E

d

dt
ip (t) (4.21)

4.4.3. Prueba de observabilidad al sistema

Por otra parte, en la ecuación (4.10) se consideró que iP (t) = 0, por tanto, se puede

ver que el sistema es observable desde la variable de salida F = vC dado que la matriz de

observabilidad de Kalman está definida por:

O =

[
cT

cTA

]

=

[
0 1
1
C − 1

RC

]
(4.22)

La matriz en la ecuación (4.22) cumple con la propiedad de ser de rango completo, por

lo tanto el modelo del sistema es observable desde la salida F (t) = y(t) = vC . Este hecho

establece la reconstructibilidad del sistema, ya que todas las variables de estado son parame-

trizables en términos de la entrada, la salida y un numero finito de integrales iteradas de las

variables de entrada y salida (ver [115, 116, 117]).

4.4.4. Obtención del reconstructor de estado

Si se integra la ecuación (4.21) por ambos lados y se resuelve para la variable F , se obtiene

un estimador integral de la primera derivada de F , esto está dado por:

̂̇F =
E

LC

∫ t

0

[
uav (τ)− 1

E
F (τ)

]
dτ − 1

CR
F (t) (4.23)
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donde,

F (t) = y (t) = vC (t) (4.24)

Se puede notar que para un estado inicial diferente de cero, la relación que vincula la

derivada de la salida de voltaje del convertidor con el estimador en la ecuación (4.23) está dada

por:

Ḟ = ̂̇F + Ḟ0 (4.25)

Donde Ḟ0 denota la razón de cambio inicial de la salida de voltaje. El reconstructor integral

dado por (4.23) provee el valor estimado del término derivativo del controlador, sin tener que

medir y calcular la derivada de la salida plana (señal medida, F (t) = y (t) = vC (t) ).

4.4.5. Trayectorias de referencia

Dado que el controlador formulado en este trabajo se propone sea de seguimiento, apro-

vechando la propiedad de planitud diferencial expuesta en el apartado anterior, se propone

que la trayectoria para el voltaje de salida del convertidor multinivel F ∗ (t) = y∗ (t) = v∗C (t)

sea una señal senoidal del tipo F ∗ (t) = Am sin (ωnt), la cual tiene amplitud Am y frecuencia

natural ωn = 2πf , para una frecuencia f de 60 Hz, válida en américa central.

Por lo tanto, la trayectoria de referencia y sus derivadas temporales son:

F ∗ (t) = Am sin (ωnt) (4.26)

Ḟ ∗ (t) = Amωn cos (ωnt) (4.27)

F̈ ∗ (t) = −Amω
2
n sin (ωnt) (4.28)

4.4.6. Diseño del Controlador GPI de seguimiento de voltaje

Como ya se comprobó en los apartados anteriores, el sistema es controlable, posee salida

plana y es observable desde esta salida plana, por lo tanto, ahora se procederá a diseñar el

controlador GPI para el inversor multinivel en cascada de cinco niveles con fuentes indepen-

dientes.

Dado el sistema del convertidor representado por el modelo matemático en ecuaciones de

estado:

i̇L(t) = − 1

L
vC(t) +

E

L
uav(t) (4.29)

v̇C(t) =
iL(t)

C
− vC(t)

CR
− iP (t)

C
y (t) = vC (t)
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se asume lo siguiente:

a) La única variable que se medirá será el voltaje de salida del convertidor vC(t).

b) Para todos los parámetros del sistema ({C, L, R, E}) se conoce su valor nominal.

c) La perturbación de corriente es variante con el tiempo, además de ser absolutamente

acotada; por otra parte, la perturbación de corriente es completamente desconocida.

d) La cantidad ̂̇F (t) es una función del tiempo, y es absolutamente acotada para la tra-

yectoria Ḟ (t) del sistema, y converge alrededor de una vecindad de la trayectoria de

referencia Ḟ ∗(t) debido a la retroalimentación de acción suave del controlador de segui-

miento.

e) El voltaje de salida del convertidor vC(t) y la corriente en la carga iL deben de estar en

fase, buscando obtener un factor de potencia (PF) cercano a la unidad.

A partir del modelo dado en las ecuaciones (4.29) se diseña la ley de control para el

seguimiento de voltaje de la salida del convertidor multinivel para obtener un voltaje deseado

el cual esta denotado por F ∗ (t), por tanto, se propone una ley de control basada en una

retroalimentación de estados de la manera siguiente:

uav =
LC

E
v +

L

ER
Ḟ +

1

E
F

v = F̈ ∗ (t)− k3
[ ̂̇F (t)− Ḟ ∗ (t)

]
− k2 [F (t)− F ∗ (t)] (4.30)

Śı en la ecuación (4.30) se sustituye a la variable de estado Ḟ por la variable estimada de la

derivada de la salida plana ̂̇F dada por la ecuación (4.23), la ecuación (4.30) se verá afectada

por desestabilizaciones ocasionadas por la incorporación del estimador de estado ̂̇F , para

corregir de manera satisfactoria este efecto ocasionado principalmente por el error intŕınseco

de la estimación y por la perturbación externa (iP (t)) se empleará una compensación por

medio de integrales del error de la salida plana (error de seguimiento), es decir, se establece

el error de seguimiento de voltaje por medio de la diferencia entre el valor de la amplitud del

voltaje medido a la salida del convertidor y el voltaje de la trayectoria deseada de la siguiente

forma:

e = F (t)− F ∗ (t) (4.31)

Cuando en el diseño del controlador se incorpora al estimador ̂̇F y además se realiza

la compensación por medio de integrales del error, se está formulando un controlador que

recibe el nombre de control Proporcional-Integral Generalizado (GPI), en este caso, el control

propuesto esta descrito por:
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uav =
LC

E
v +

L

ER
̂̇F +

1

E
F

v = F̈ ∗ (t)− k3
[ ̂̇F (t)− Ḟ ∗ (t)

]
− k2 [F (t)− F ∗ (t)]

−k1γ − k0η

γ̇ = F (t)− F ∗ (t)

η̇ = γ (4.32)

Donde ̂̇F esta descrito por la ecuación (4.23).

La dinámica del error se obtiene mediante la sustitución en la ecuación (4.21) (la cual

describe a la entrada de control promedio) en la ecuación del estimador de estado (4.23) y en

las ecuaciones del controlador propuesto dadas por la ecuación (4.32), obteniendo la siguiente

expresión:

F̈ (t) = v = − 1

C

d

dt
ip (t) + F̈ ∗ (t)− k3

[(
Ḟ − Ḟ0

)
− Ḟ ∗ (t)

]
−k2 [F (t)− F ∗ (t)]− k1

∫ t

0
[F (τ)− F ∗ (τ)] dτ

−k0
∫ t

0

∫ τ

0
[F (λ)− F ∗ (λ)] dλdτ (4.33)

La ecuación caracteŕıstica que posee las relaciones integro-diferenciales en términos del

error de seguimiento está dado por:

e(4) + k3e
(3) + k2ë+ k1ė+ k0e

= − 1

C

d3

dt3
ip (t) (4.34)

4.4.7. Elección de las ganancias del controlador

De la ecuación (4.34) se puede observar que śı la ganancia k3 se elige igual a k3 = 1
CR ,

esta se reduce a lo siguiente:

e(4) + k3e
(3) + k2ë+ k1ė+ k0e = − 1

C

d3

dt3
ip (t) (4.35)

Por lo tanto, para eliminar los efectos de los valores iniciales en el controlador causado por

el reconstructor integral ̂̇F se propone que los valores de los parámetros de diseño { k3︸︷︷︸
:=1/CR

, k2,

k1, k0} se elijan con el polinomio caracteŕıstico en lazo cerrado dado por la ecuación (4.36)

de tal forma que todas las ráıces del mismo se encuentren en la parte izquierda del plano

complejo.
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p(s) = s4 + k3s
3 + k2s

2 + k1s+ k0 (4.36)

Los parámetros del controlador se elegirán por medio del siguiente polinomio caracteŕıstico:

pd(s) =
(
s2 + 2ζωns+ ω2

n

)2
= s4 + 4ζωn︸ ︷︷ ︸ s3

:=k3

+
(
2ω2

n + 4ζ2ωn
)︸ ︷︷ ︸ s2

:=k2

+ 4ω3
nζ︸ ︷︷ ︸

:=k1

+ ω4
n︸︷︷︸

:=k0

(4.37)

donde los valores de ζ y ωn son cantidades positivas.

Dado que se asume que iP (t) es absolutamente acotado entonces existen coeficientes ki

para el diseño del controlador de seguimiento GPI los cuales pueden ser elegidos por medio de

una comparación directa termino a término entre el polinomio dado en (4.35) y el polinomio

caracteŕıstico deseado pd(s) de cuarto grado dado en la ecuación (4.37).

Se puede observar que del polinomio dado en la ecuación (4.37), ωn = 1/(4ζCR), entonces

las ganancias para el controlador GPI están dadas por:

k3 = 4ζωn (4.38)

k2 = 2ω2
n + 4ζ2ωn

k1 = 4ω3
n

k0 = ω4
n

Es necesario recordar que las ráıces del polinomio caracteŕıstico se deben de elegir lo

suficientemente lejos en la parte izquierda del plano complejo para lograr disminuir el efecto

de la perturbación iP (t).

Logrando lo anterior, el error de seguimiento del controlador (e = F (t)−F ∗ (t)) y sus derivadas

temporales convergerán de manera asintótica alrededor del origen del error de seguimiento

dentro de una pequeña región deseada y permisible.

4.5. Simulación

Siguiendo con la fase 1 de la metodoloǵıa propuesta, y basado en los resultados obtenidos

en las secciones 4.3.4 y 4.4 donde se obtiene el modelo promedio del convertidor multinivel y

se analizan las propiedades del mismo para proponer el controlador respectivamente, ahora se

procederá a realizar la simulación del sistema de ecuaciones que describen el comportamiento

del convertidor junto con su controlador; como ya se mencionó, en esta tarea se verifica el ni-

vel de aproximación del modelo propuesto, además de examinar el desempeño del controlador

ante perturbaciones exógenas.
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Para realizar esta labor se empleará en un primer acercamiento el software SIMNON4 [118]

y después se realizará una cosimulación entre las piezas de software Matlab/Simulink5 [119]

y PSIM6[120] .

En ambas simulaciones se emplearan los parámetros de diseño mostrados en la tabla 4.3

(verificar los valores del filtro de salida en el Apéndice B):

Tabla 4.3: Parámetros de diseño del para el convertidor multinivel y controlador GPI

Parámetros de diseño para el convertidor multinivel y controlador

Parámetro Unidad Valor

Voltaje de celdas E 160 Volts
Capacitor de filtrado C 10µF
Inductancia de filtrado L 3mH
Resistencia carga R 75Ω
Frecuencia natural ωn = 1/(4ζCR) 1178
Coef. amortiguamiento ζ 0,707
Frecuencia f 60Hz
Ampl. deseada Am 145 Volts

Constantes de sintońıa (ver ec. (4.38))

k0

Variables
k1
k2
k3

4.5.1. Simulación en SIMNON

Para poder simularlo en SIMNON es necesario pasar las ecuaciones del convertidor multi-

nivel y del controlador GPI a variables de estado (Ver ecuaciones (4.23) y (4.32)). Como ya se

hab́ıa mencionado, para realizar las simulaciones se emplearan los parámetros concentrados

en la tabla 4.3.

El valor deseado de voltaje de acuerdo a la tabla 4.3 es de Am = 145 Volts. El valor de ωn

dado en la sección anterior sirvió de punto de prueba (ωn = 1178), a partir de ese valor de

4SIMNON R© puede ser utilizado para la simulación de algoritmos de control complejos, para modelos
financieros, para analizar la dinámica de robots; todos los sistemas que pueden definirse en términos matemáti-
cos, se pueden simular con este software

5Simulink R© es un entorno para simulación y diseño multidominio basado en modelos para sistemas dinámi-
cos y embebidos. Proporciona un entorno gráfico interactivo y un conjunto de bibliotecas de bloques que le
permiten diseñar, simular, implementar y probar una serie de sistemas variables en el tiempo, incluidas las
comunicaciones, control, procesamiento de señales, procesamiento de v́ıdeo y procesamiento de imágenes.

6PSIM R© es un software de simulación diseñado espećıficamente para electrónica de potencia y el control
de motores. Provee una simulación rápida y una interfaz de usuario amigable, PSIM proporciona un entorno
de simulación de gran alcance para hacer frente a las necesidades de simulación en electrónica de potencia.
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manera heuŕıstica se incrementó su magnitud, observándose que a partir de ωn = 1300 la

simulación entregó resultados aproximados a los esperados (Ver código en el apéndice C).

En la Figura 4.7 se muestran los resultados para vC , iL,uav,
̂̇F ,e y

∫
edt; se considera un

valor de ωn = 1300,ζ = 0,707, y una vez realizada la sustitución en las expresiones (4.38), las

constantes del controlador son:

k3 = 3676,4 (4.39)

k2 = 3382599,2148

k1 = 6,213116000000001E9

k0 = 2,8561E12

En la gráfica 4.7(a) se muestra el valor de voltaje de salida del convertidor comparado con el

voltaje deseado, en esta gráfica se puede observar que durante el cambio de carga realizado

(perturbación de corriente debido a un escalón positivo) el valor de voltaje en la salida del con-

vertidor se conserva constante, pero sufre un ligero sobretiro durante el transitorio, mientras

que la corriente en 4.7(b), como es de esperarse se incrementa; en la Figura 4.7(c) se muestra

la salida de control del convertidor, en la Figura 4.7(d) se observa el comportamiento del

estimador de estado (ver ecuación (4.23)), en las Figura 4.7(e) y (f) se muestra el resultado

del error de seguimiento y de la integral de ese error de seguimiento respectivamente.

Figura 4.7: Simulación de Simnon.

En la Figura 4.8 se muestran los mismos parámetros que en la Figura 4.7 pero ahora con
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valores de ωn = 3000, ζ = 0,707 (los valores de las constantes se muestran en las expresiones

(4.40)), se observa que el sistema se comporta de mejor manera en todos sus parámetros, la

señal de seguimiento y el valor del voltaje de salida del convertidor son bastante semejantes y

el voltaje de salida no disminuye al realizar un cambio de carga y tampoco se observa sobretiro

en la salida de voltaje.

k3 = 8484. (4.40)

k2 = 18005998,188

k1 = 7,6356E10

k0 = 8,0999E13

Figura 4.8: Simulación de Simnon.

Con el fin de reforzar los resultados conseguidos, en la siguiente sección se presentara la

cosimulación por medio de Matlab/Simulink-PSIM.

4.5.2. Simulación con MATLAB/Simulink-PSIM

Para este apartado se hace necesario el manejo de diferentes herramientas de simulación

de circuitos. A continuación se enumeran las herramientas empleadas y se justifica su uso

brevemente.
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PSIM: En este programa se realizó la concepción del esquema eléctrico de forma básica,

el cual incluye a las fuentes de tensión independientes de CD, los puentes H de cada

celda, etc., a partir de estos, se simula el comportamiento del voltaje y la corriente de

salida del convertidor multinivel (Ver Figura 4.9).

Matlab/Simulink: Es un programa de cálculo matemático muy flexible y potente, con

posibilidades gráficas para la representación de gráficos. En concreto se ha hecho uso

de la biblioteca Simulink, que facilita el análisis, el diseño y la simulación de sistemas

al incluir rutinas que resuelven los cálculos matemáticos junto con una interfaz sencilla.

Se ha utilizado el entorno gráfico que permite dibujar los sistemas como diagramas

de bloques. La finalidad de la simulación es mostrar la tensión a la salida del filtro

y su comportamiento ante un cambio de carga, esto se realizó en cosimulación con el

programa PSIM (ver Figura 4.11 )por medio de la herramienta Simcoupler7[121] , el

funcionamiento en general de esta herramienta se ilustra en la Figura 4.10.

Figura 4.9: Modelo del sistema construido en PSIM.

Para realizar esta simulación se escriben por medio de bloques las ecuaciones (4.23), (4.26),

(4.32), (4.31), (4.33), (4.38); el modelo del sistema se describe por medio del circuito eléctrico

reaĺıstico construido en PSIM.

La descripción de cada uno de los bloques funcionales en Matlab/Simulink se realizará en el

7Es un módulo adicional del software PSIM, provee una interfaz entre PSIM y Matlab/Simulink para
realizar cosimulaciones, es decir, una parte del sistema a simular es implementado en PSIM y el resto en
Matlab/Simulink
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Figura 4.10: Diagrama conceptual sobre el proceso de cosimulación realizado entre Matlab/-
Simulink y PSIM .
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Figura 4.11: Diagrama general de bloques funcionales construidos en Matlab/Simulink.

caṕıtulo 5.

En la Figura 4.12 se muestra la respuesta obtenida de la cosimulación Matlab/Simulink-

PSIM. Esta simulación se realizó con los valores de ωn = 3000, ζ = 0,707 y los valores de las

constantes que se muestran en las expresiones (4.40), para una amplitud deseada Am = 145

V. Como se puede ver en la Figura 4.12, la amplitud del voltaje de salida se conserva, aunque

el sistema sea sujeto a un cambio de carga.

De los resultados obtenidos de las secciones 4.5.1 y 4.5.2 se puede concluir que el modelo

obtenido en la sección 4.3.4 es válido, y que al menos en simulación el funcionamiento del

controlador tiene un buen desempeño.
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Figura 4.12: Resultado de la cosimulación entre entre Matlab/Simulink y PSIM para el in-
versor multinivel monofásico en cascada de cinco niveles.
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Parte III

Metodoloǵıa empleada
Fase II
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Caṕıtulo 5

Diseño de la arquitectura

segmentada en FPGA

Resumen: En este caṕıtulo se realiza el rediseño digital del controlador

a través de las etapas restantes de la metodoloǵıa, se realiza la elección del

tiempo de muestreo, el rediseño digital, la descripción en el lenguaje HDL, la

implementación, hasta llegar finalmente a la etapa de pruebas experimentales

que se realizaron por último al controlador.

5.1. Introducción

La creación de herramientas EDA ha impactado fuertemente en el diseño y desarrollo

de sistemas en el campo de la microelectrónica. La automatización EDA comprende a las

herramientas de software y hardware usadas para diseñar, verificar e implementar circuitos

electrónicos, sistemas y subsistemas basados en procesadores, DSP o FPGAs.

Para la implementación del controlador propuesto en el caṕıtulo anterior, se ha elegido la

herramienta EDA de Xilinx llamada ISE Design Suite 9.2 y a una tarjeta de desarrollo de

la casa Digilent (Nexys 2 ), la cual posee un FPGA que pertenece a la familia Spartan-3E de

Xilinx.

La herramienta ISE Design Suite ofrece un flujo de diseño para FPGAs y CPLDs, permi-

tiendo un acceso instantáneo a las caracteŕısticas del lenguaje HDL, śıntesis y simulación,

implementación, colocación en el dispositivo y programación v́ıa interfaz JTAG.

Por otro lado, la tarjeta de desarrollo basada en el FPGA Spartan-3E, diseñada por la com-

pañ́ıa Digilent, incluye un FPGA Spartan-3E 1200, este FPGA es ideal para un amplio rango

de aplicaciones de la electrónica de consumo, las cuales incluyen aplicaciones de banda ancha

en comunicaciones, redes domésticas, pantallas de proyección, equipos de televisión digital,

etc..

Actualmente los FPGAs son muy empleados en aplicaciones de sistemas de control, princi-

palmente por la caracteŕıstica de que este sistema digital ejecuta de manera casi-instantánea
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un algoritmo de control, cuestión que es de gran interés para los ingenieros de sistemas de

control.

Un FPGA es un buen candidato para realizar sistemas de control gracias a dos caracteŕısticas:

1. Una vez que fueron identificadas las operaciones que posee el algoritmo de control estas

pueden ser procesadas a través de múltiples componentes en paralelo, siempre y cuando

las operaciones posean cierta independencia unas con otras.

2. Los FPGAs permiten usar técnicas de arquitecturas segmentadas (pipeline architectu-

res); en este tipo de estructuras la tarea se divide en etapas de tal forma que se genera

un nuevo resultado cada ciclo de reloj.

Las caracteŕısticas mencionadas pueden ser usadas para reducir el tiempo al realizar una tarea

sin adicionar más hardware.

Continuando con las fases de la metodoloǵıa que se siguió para realizar este trabajo, en este

caṕıtulo se explicará la implementación en hardware del controlador GPI de seguimiento co-

rrespondiente al rediseño digital del controlador, esta tarea está basada en las especificaciones

mostradas en la tabla 4.3 y en las ecuaciones del controlador obtenido en el caṕıtulo 4.

5.2. Partición Modular

El controlador de seguimiento GPI está diseñado basado en una propuesta modular y

jerárquica (Top-Down)[122], los módulos fueron definidos con diversos niveles de abstracción.

Para este diseño se hace una descripción por medio de un esquemático que muestra de manera

general los módulos que intervienen en el controlador, los módulos en śı, fueron modelados

usando el lenguaje VHDL (VHDL, Very High Hardware Description Languaje), los módulos

aritméticos fueron generados usando la herramienta Xilinx Core Generator, la cual incluye un

generador de componentes pre-optimizados.

El análisis y la simulación expuestos en el caṕıtulo 4 muestran que debido al rango de re-

sultados generados por las operaciones involucradas en el controlador, es necesario usar el

formato en punto flotante1; con esta intención, se eligió al estándar que provee soporte a las

operaciones binarias en punto flotante IEEE-754-1985 [123].

De manera general, en la Figura 5.1, se expone una primera partición modular para el con-

trolador GPI de seguimiento basado en FPGA, este proceso genera cuatro módulos:

Administrador de reloj.

Ley de control de seguimiento GPI (Controlador GPI).

Interfaz de adquisición de datos analógico-digital (Interfaz ADC ).

1La aplicación en su procesamiento genera un alto rango dinámico de valores numéricos (valores entre
625E−12 y 16E8), por tanto, dado que el formato en punto flotante permite representar valores tan grandes
como (±3,4E38) y tan pequeños como (±1,2E−38) se consideró el adecuado después de compararse con formatos
de punto fijo tales como Q16,16, Q0,32, Q31,32 ya que estos no permiten representar dichas cantidades.
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Generador PWM (Modulador PS-PWM ).

Figura 5.1: Concepto de diseño de los módulos dentro del dispositivo FPGA del controlador
GPI de seguimiento para el inversor multinivel en cascada de cinco niveles.

Más adelante se realizará otra partición modular en la fase de implementación del controlador,

espećıficamente sobre el módulo del controlador de seguimiento; esta partición tendrá lugar

para incrementar el desempeño del sistema de control; el controlador se modeló como una

arquitectura segmentada y será descrita posteriormente.

5.3. Simulación Funcional

En el apartado 4.5.1 y 4.5.2 del caṕıtulo 4 se realizó la simulación del controlador en bloques

funcionales, tanto en ecuaciones de estado (SIMNON), como por medio de una cosimulación

(Matlab/Simulink), para complementar esta simulación, se mostrará el contenido de cada

bloque funcional de la Figura 4.11.
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(a) Bloque Referencias, ver ecua-
ción (4.26)

(b) Bloque de funciones para sinto-
nizar, ver ecuación (4.38)

(c) Bloque de señal de control ar-
tificial (V auxiliar), ver ecuación
(4.32)

(d) Bloque del reconstructor ver
ecuación (4.23)

(e) Bloque salida de control (señal
de control) ver ecuación (4.32)

Figura 5.2: Descripción de los bloques funcionales de la Figura 4.11.

5.4. Rediseño Digital y Gráfico de Optimización de Flujo de

Datos

En el diseño de un controlador basado en lógica reconfigurable se pueden emplear dos

opciones, la primera es diseñar el controlador continuo en el tiempo, y después obtener una

aproximación discreta de las ecuaciones continuas que componen el algoritmo del controlador

y finalmente, basados es esta aproximación discreta, modelar el controlador, este método es

llamado rediseño digital ; la segunda opción es obtener la función de transferencia discreta del

controlador y basado en ésta diseñar el controlador.

En ambos casos debe de ser aplicada una técnica de discretización2 para lograr la implemen-

tación en el dispositivo de lógica reconfigurable que se eligió.

En este trabajo se seleccionó el rediseño digital para realizar la implementación del controla-

dor GPI de seguimiento.

Como ya se comento, la arquitectura propuesta para el controlador será segmentada ( o pi-

pelining), las arquitecturas segmentadas3 surgen por la necesidad de aumentar la velocidad

de procesamiento; la segmentación puede mejorar de manera dramática el desempeño de un

diseño a través de la restructuración de las rutas largas de procesamiento con varios niveles

2Procedimiento para obtener sistemas en tiempo discreto, que se comporten aproximadamente igual que un
sistema en tiempo continuo [125].

3Segmentar una arquitectura significa dividirla en segmentos o etapas, cada segmento (etapa) está definido
por un registro que almacena los datos a procesar y otro que almacena los resultados.
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más pequeños (segmentos), en otras palabras, el flujo de procesamiento de datos es separado

en varios procesos y múltiples señales de reloj.

Este método permite el trabajo a velocidades de reloj más elevadas e incrementa el ren-

dimiento en la salida de datos, pero crea un tiempo de latencia, el cual está directamente

relacionado con el número de registros que se empleen en el diseño.

Debido a que un FPGA posee una gran cantidad de registros en su estructura f́ısica, usual-

mente es ventajoso crear estructuras segmentadas en este tipo de dispositivos ya que al hacer

uso de los registros internos en términos económicos, no eleva el costo del diseño.

El análisis del tiempo de propagación de las etapas que integran el controlador se realizó a

partir de las ecuaciones (4.32), en la Figura 5.3 se representan dichas ecuaciones de manera

gráfica por medio de un diagrama de flujo de datos.

Figura 5.3: Representación por medio de un diagrama de flujo de datos de las ecuaciones
(4.32).

La latencia de los multiplicadores, sumadores y restadores generados por la herramienta Xi-

linx Core Generator es de 6TCLK , 13TCLK y 13TCLK respectivamente, por lo tanto, el tiempo

de propagación tCL generado por los módulos distribuidos de las etapas no segmentadas de
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la Figura 5.3 está definido de la siguiente forma:

tCL = tEtapa1 + ...+ tEtapa10 (5.1)

= 6TCLK + 13TCLK + 6TCLK + 13TCLK + 13TCLK

+13TCLK + 6TCLK + 13TCLK + 6TCLK + 13TCLK

= 102TCLK

El análisis del tiempo de propagación en las etapas que integran el controlador, indican que

el mayor tiempo de propagación generado es de: 102TCLK .

Del resultado de la ecuación (5.1) se puede argumentar que los registros de segmentación en

las etapas 1−10 no son necesarios, ya que el tiempo de propagación dentro de la arquitectura

es de tCL = 2,04µs (para una señal de reloj de entrada de 50MHz), por lo tanto, basado en la

aplicación y en las especificaciones del sistema, el tiempo de muestreo elegido (tiempo entre

dato y dato) es de tSP = 4µs y el sistema global de reloj (CLK) es fijo de 50MHz4.

5.4.1. Administrador digital de reloj

El principal elemento de este módulo es el administrador digital de reloj (DCM, Digital

Clock Manager). El DCM es un elemento incrustado dentro del dispositivo y que posee la

familia de FPGAs SPARTAN-3E de Xilinx, este módulo provee de manera flexible un control

completo sobre la frecuencia de reloj manteniendo sus caracteŕısticas con alto grado de preci-

sión a pesar de las variaciones en operación debido a cambios de voltaje o temperatura.

De la Figura 5.4 la señal CLK es la misma que la señal Clkin, pero el DCM provee la carac-

teŕıstica de corrección, asegurando una señal de reloj limpia con un 50 % de ciclo de trabajo,

ya que eliminar el desplazamiento de la señal de reloj es importante para la mayoŕıa de los

diseños que funcionan a 50MHz o más.

Figura 5.4: Módulo de administración de reloj.

4Considerando que los elementos incrustados dentro del FPGA Spartan-3E poseen una frecuencia interna
de operación máxima de 230MHz (TCLK = 7,7ns)[124], es claro notar que el término ”tiempo real” es relativo
a la aplicación.
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Otra caracteŕıstica importante del DCM es que, al estar dentro de la estructura del FPGA,

posee una red de distribución de reloj que incluye un circuito digital que no permite el des-

plazamiento de la señal de reloj y garantiza un tiempo de propagación igual a cero en la

distribución de la señal de reloj.

El módulo de administración de reloj, genera el reloj global del sistema para los módulos

aritméticos del controlador a partir de la frecuencia principal de 50MHz (Clkin) y en adición,

también para los registros de pipeline de la señal de habilitación (CEPR) (ver Figura 5.4).

La señal de habilitación para los módulos (CEPR) se incluye al módulo DCM, esta señal es

generada basada en un contador simple cuya señal de reloj es TCLK . La descripción de este

elemento fue modelado a nivel de algoritmo. El ancho de pulso de la señal CEPR es de 1 ciclo

de TCLK = 20ns ; este pulso es generado cada periodo de tiempo tSP = 4µs (200 ciclos de

reloj TCLK).

5.4.2. Módulo del controlador GPI de seguimiento

Para realizar esta descripción se anexaran dos submódulos (generador de onda senoidal e

interfaz de conversión analógico-digital) al diagrama de flujo de datos mostrado en la Figura

5.3, finalmente, el módulo queda en la forma mostrada por la Figura 5.5.

Para la implementación del controlador GPI es necesario obtener la a aproximación de las

ecuaciones (4.32). Para facilitar esta tarea, estas ecuaciones fueron reescritas como se muestra

a continuación:

uav (t) = α1v (t) + α2
̂̇F (t) + α3F (t) (5.2)̂̇F (t) = β1

∫ t

0
[uav (τ)−α3F (τ)] dτ − β2F (t)

α1 =
LC

E
, α2 =

L

RE
, α3 =

1

E

β1 =
E

LC
, β2 =

1

RC

donde:

v (t) = F̈ ∗ (t)− k3
[ ̂̇F (t)− Ḟ ∗ (t)

]
− k2e (t)

−k1
∫ t

0
e (τ) dτ − k0

∫ t

0

∫ τ

0
e (λ) dλdτ

e (t) = F (t)− F ∗ (t)

F ∗ (t) = Asin(ωnt), Ḟ
∗ (t) = Aωncos(ωnt)

F̈ ∗ (t) = −Aω2
nsin(ωnt)
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Figura 5.5: Representación por medio de un diagrama de flujo de datos de las ecuaciones
(4.32) con la adición de los módulos de generación de onda senoidal, administrador de reloj,
conversión analógico-digital y modulador PS-PWM.
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Es necesario obtener de la ecuación (5.2) una aproximación discreta de la integral continua

que aparece en el algoritmo.

El algoritmo de integración que se ha usado para realizar el cálculo de la operación de integra-

ción es el método de integración numérica de Euler (ver Figura 5.6 )[126, 127], este método

esta descrito por la siguiente expresión:

I(t) =

∫ t

0
x(τ)dτ ≈ I[n] = I[n− 1] + ∆t(x[n]) (5.3)

donde ∆t recibe el nombre de paso de integración5.

Figura 5.6: Representación gráfica de la ecuación (5.3).

Partiendo de la ecuación (5.3) la integral Iest(t) =
∫ t
0 (uav(t− 1)−α3y(t))dt usando el método

de Euler esta definida por:

Iest[n] = Iest[n− 1] + ∆t(x[n]) (5.4)

donde, x[n] = uav[n− 1]− α3y[n].

Para el caso de la discretización aproximada de las ecuaciones Ie(t) =
∫ t
0 e(t)dt y IIe(t) =∫ t

0

∫ τ
0 e(t)dtdτ está dada por las expresiones (5.5) y (5.6) respectivamente.

Ie[n] = Ie[n− 1] + ∆t(e[n]) (5.5)

IIe[n] = IIe[n− 1] + ∆t(Ie[n]) (5.6)

donde e[n] = y[n]− y∗[n].

La aproximación discreta para el algoritmo presentado en las ecuaciones (5.2) se obtiene al

sustituir las ecuaciones (5.5) y (5.6) está definido como:

uav[n+ 1] = α1v[n] + α2
ˆ̇F [n] + α3F [n] (5.7)

5En el algoritmo de la ecuación (5.3) es el intervalo de tiempo de tn a tn+1
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vaux[n] = F̈ ∗[n]− k3( ˆ̇F [n]− Ḟ ∗[n])− k2ev[n]

−k1Iev[n]− k0IIev[n]

ev[n] = F [n]− F ∗[n]

ˆ̇F [n] = β1Iest[n]− β3F [n]

La ley de control será implementada basada en las ecuaciones (5.7).

En la Figura 5.5 el controlador recibe datos de los módulos de la interfaz de conversión

analógico-digital y del generador de onda senoidal, ambos módulos tienen registros de seg-

mentación a la entrada. Los datos generados por el controlador son enviados al módulo de

generación de PWM a través de un registro de segmentación de salida.

La arquitectura propuesta se divide en diez etapas no segmentadas, en la estructura se busca

explotar la independencia que existe entre las operaciones que integran las expresiones (5.7),

por lo que en cada etapa de la arquitectura propuesta varios elementos trabajan de manera

concurrente; la caracteŕıstica de ejecución de procesos de manera concurrente es intŕınseca al

dispositivo que fue elegido, esta propiedad permite obtener altas velocidades de procesamien-

to, sin embargo, generalmente lleva a usar mayor cantidad de recursos de implementación.

La arquitectura propuesta consiste de quince multiplicadores, nueve sumadores y cuatro res-

tadores. Como ya se hab́ıa mencionado, la herramienta EDA Xilinx ISE Design suite 9.2

incluye una herramienta que genera IP CORES 6.

Los módulos de aritmética del controlador son todos de punto flotante de precisión simple

(32 bits), apegados al estándar IEEE − 754 y fueron generados con la herramienta antes

mencionada.

Módulo del generador de onda senoidal y cosenoidal

Un aspecto importante de la discretización de las ecuaciones (5.2) es haber obtenido una

aproximación discreta de las funciones sinωnt y cosωnt usando el formato en punto flotante de

precisión simple; ambas funciones poseen una frecuencia de 60Hz (tseñal = 1
60 = 16,6666ms)

y una amplitud pico a pico de de ±1.

Dentro la arquitectura tratada, esta función la desarrolla el submódulo llamado generador de

onda senoidal y cosenoidal.

Basado en el periodo de muestreo tSP = 4µs, ambas funciones (sinωnt y cosωnt) fueron apro-

ximadas usando 4096 puntos ( tseñal
tSP

≈ 4096).

Una forma eficiente de implementar estas funciones es almacenar sus valores precalculados en

memorias ROM (basadas en la BRAM del dispositivo reconfigurable).

Aprovechando la simetŕıa de las funciones en cuestión, sólo un segmento fue calculado y alma-

6Un IPCORE (Intellectual Property Core) es un bloque de lógica o de datos que es usado en el ambiente
de los FPGAs o de los ASICs; en esencia es un elemento que se puede reutilizar durante un diseño(el IP
CORE debe de ser enteramente portable para cualquier marca de dispositivo lógico programable), pero que
previamente fue diseñado; existen tres categoŕıas: Hard Cores, Firm Cores y los Soft Cores.
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cenado en las memorias BRAM internas del dispositivo, estas memorias fueron configuradas

por medio del programa IP CORE de EDA Xilinx ISE Design como memorias ROM.

Para la función sinωnt, solo el segmento [0, π/2] fue calculado y el resto de los segmentos

está definido como:

sin(π/2 + n)(π/2,π] = sin(π/2− n)[0,π/2] (5.8)

sin(x)(π,3π/2] = −sin(x)[0,π/2]

sin(3π/2 + n)(3π/2,2π] = −sin(π/2− n)[0,π/2]

donde n ∈ (0, π/2).

La Figura 5.7 muestra el diagrama de bloques del submódulo de generación de señales. Este

Figura 5.7: Diagrama de bloques del submódulo del generador de onda senoidal y cosenoidal.

submódulo incluye dos memorias ROM (ROMsin y ROMcos), configuradas para almacenar

1024 palabras de 32 bits, cada memoria ocupa dos memorias BRAM del FPGA.

La memoria llamada ROMsin almacena los valores generados por la función sinωnt la cual

fue evaluada cada 4µs en el intervalo [0, π/2]. De la Figura 5.7, el contador ascendente -

descendente de 9 bits genera la dirección para leer el dato correspondiente de la memoria

ROMsin; C2 y FF−T2 controlan la secuencia de conteo, C1 y FF−T1 controlan la generación

del segmento negativo de la función sinωnt (ver también la Figura 5.8).

La generación de la señal senoidal completa en el periodo [0, π/2] se da en cuatro tiempos

(ver Figura 5.8):

1. De la Figura 5.8 se puede observar que inicialmente el contador inicia con una cuenta

ascendente y los flip-flops de salida poseen una salida lógica igual a ′′0′′, por tanto

el segmento [0, π/2] de la función sinωnt es generado cada tiempo de muestreo (tSP );

cuando el contador llega al máximo valor permitido (el binario de 1023) pasa al estado
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Figura 5.8: Diagrama de tiempos para la generación de las ondas seno y coseno.

siguiente.

2. Cuando se llega al conteo máximo del punto anterior, C2 produce una salida lógica igual

a ′′1′′, lo que produce que FF − T2 cambie de estado, y el contador cambia a modo

descendente, cuestión que genera el segmento de (π/2, π] de la función sinωnt.

3. Cuando el contador nuevamente llega al mı́nimo valor de conteo, C2 retorna nuevamente

a ′′0′′, lo que produce que la señal FF − T2 cambie de estado nuevamente a modo

ascendente, en esta situación C1 produce un cambio en la acción de la señal FF − T1

la cual controla el multiplexor (mux1 ) que está encargado de cambiar el signo de la

función sinωnt y por lo tanto se genera el segmento (π, 3π/2] de la función.

4. Finalmente, cuando el contador llega nuevamente al máximo valor, C2 produce un ′′1′′

lógico lo cual produce un cambio en la acción de FF−T2 y se cambia al modo de conteo

descendente y el segmento (3π/2, 2π] de la función sinωnt se genera.

La secuencia se repite de manera indefinida.

Aplicando el mismo criterio para la función cosωnt, solo el segmento [0, π/2] es precalculado

y almacenado en las BRAM (ROMcos) del dispositivo, el resto de los segmentos son definidos

por las siguientes ecuaciones:

cos(π/2 + n)(π/2,π] = −cos(π/2− n)[0,π/2] (5.9)

cos(x)(π,3π/2] = −cos(x)[0,π/2]

cos(3π/2 + n)(3π/2,2π] = cos(π/2− n)[0,π/2]
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Interfaz de conversión analógico-digital

La información que se genera por el sensor de voltaje en el convertidor multinivel en casca-

da de cinco niveles con fuentes independientes es una señal continua en el tiempo (analógica),

por lo tanto se debe de discretizar para que el FPGA pueda procesarla.

Con este propósito, se empleó el módulo interno de conversión analógico-digital que posee el

microcontrolador de la casa Microchip dsPIC30F2010 [128].

La compañ́ıa Microchip tiene una familia de DSPs denominados dsPIC, que también llama

DSC (DSC, Digital Signal Controller), este dispositivo es un h́ıbrido entre un microcontro-

lador y un DPS de gama baja.

Microchip divide en dos gamas sus DSC:

dsPIC30F: Gamma básica, con las siguientes caracteŕısticas:

• 16 bits, 30 MIPS7.

• 28 a 80 pines.

• Hasta 144KB de memoria de programación, 8KB de RAM y 4KB de EEPROM.

• Convertidores A/D de hasta 500kbps y de 10 a 12 bits por canal (un dsPIC posee

hasta 16 canales de captura A/D).

dsPIC33F: Gama alta, con las siguientes caracteŕısticas:

• 16 bits, 40 MIPS.

• 28 a 100 pines.

• Hasta 256KB de memoria de programación, 30KB de RAM.

• Convertidores A/D de hasta 2,2Mbps de 12 bits por canal (un dsPIC posee hasta

32 canales de captura).

• Controlador de DMA (8 canales). A/D)

De manera espećıfica, el dsPIC30F2010 cuenta con las siguientes caracteŕısticas:

16 bits, 30 MIPS.

28 pines.

Hasta 12KB de memoria de programación, 512B de RAM y 1KB de EEPROM.

6 Convertidores de 10 bits por canal (con un tiempo de adquisición de 25µs).

Este microcontrolador se ha seleccionado por las siguientes razones:

7MIPS es el acrónimo de ”millones de instrucciones por segundo”, es una forma de medir la potencia de
los procesadores, sin embargo, esta medida sólo es útil para comparar procesadores con el mismo juego de
instrucciones.
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Únicamente se empleara al dsPIC como convertidor analógico-digital.

Aprovechar que es reprogramable (la programación se realiza en lenguaje C ).

Se empleara sólo un canal de conversión.

El resultado de la conversión se env́ıa al FPGA de manera paralela (bus de 10 bits).

Mejor control y manejo de la conversión analógico-digital debido a que es programable.

El tiempo de conversión que ofrece el dispositivo no resulta ser cŕıtico en la aplicación.

Como ya se menciono el convertidor analógico-digital del dsPIC30F2010 tiene una resolución

de 10 bits, un tiempo de conversión de 25µs (tCONV ) y tiene un rango de voltaje de entrada

de 0 a 5 volts.

El módulo de la interfaz de conversión analógico-digital está compuesta por dos submódulos:

Control del convertidor analógico-digital: Implementa el protocolo para realizar

la adquisición v́ıa bus de 10 bits del dsPIC30F2010 hacia el FPGA.

Encoder de punto flotante: Convierte el valor entero de 10 bits en un valor en formato

de punto flotante de precisión simple (32 bits).

El diagrama a bloques del módulo de la interfaz de conversión analógico-digital se muestra en

la Figura 5.9. A continuación se describe cada uno de los submódulos que forman parte del

Figura 5.9: Diagrama a bloques de la interfaz de conversión analógico-digital.

módulo de conversión analógico-digital:

Control del convertidor analógico-digital Este submódulo es una sencilla maquina de

estados finitos (FSM, Finite-State Machine) que implementa el protocolo de comunicación

entre el dsPIC30F2010 y el FPGA (ver Figura 5.10).

Cada periodo de tiempo que la señal del habilitador (IniC) se pone a ′′1′′ lógico, este submódu-

lo inicia al dsPIC30F2010 la adquisición de un nuevo dato.

A continuación se describe su operación auxiliado del diagrama de tiempos mostrado en la

Figura 5.10:
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Figura 5.10: Maquina de estados finitos para control de la interfaz del ADC.

Estado 1: Es el estado de reset o de inicio de la máquina de control.

Estado 2: En este estado se indica al dsPIC30F2010 que de inicio con la adquisición del

canal analógico e inicie también la conversión, se puede observar en la Figura 5.11 que

en este estado, la señal (IniC) es puesta a nivel lógico ′′1′′ durante un mı́nimo de 1µs,

esta temporización es llevada por un contador (Cuenta1us) que es habilitado al mismo

tiempo que (IniC), el contador en cuestión coloca un ′′1′′ lógico por (1 TCLK) una vez

que llega la cuenta establecida (50 TCLK), debido a este cambio la máquina de control

pasa al estado 3.

Estado 3: En este estado, la máquina de control espera el pulso (Listo) que es enviado

por el dsPIC cuando ya se realizó la conversión y el dato está disponible para ser léıdo

en el bus de 10bits (AdvC), pasando ahora al estado 4.

Estado 4: En este estado se respalda por medio de la señal (LeerADC) el valor del bus

de 10 bits, el Dato anterior se reemplaza por el Dato nuevo, la señal (LeerADC) se
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Figura 5.11: Diagrama de tiempos de la adquisición de la interfaz del ADC.

mantiene en alto 2 TCLK para garantizar el respaldo del nuevo dato, esta temporización

es llevada por un contador (Cuenta2CLK) cuyo conteo es activado al mismo tiempo

que (LeerADC), una vez llegada a la cuenta (2 TCLK), el contador pone un ′′1′′ lógico

durante (1 TCLK), dado que el valor del bus (AdvC) es la dirección que apunta a los

datos en la memoria BRAM del submódulo Encoder de punto flotante (ver Figura 5.9);

ahora también se tiene un nuevo dato en el bus de 32 bits (doutV cFP ); después de este

estado la maquina regresa al estado de reset (estado 1 ).

Encoder de punto flotante Este submódulo convierte el valor integral léıdo del bus de

datos de 10 bits (AdvC) a un valor en formato de punto flotante de precisión simple (32 bits).

Existen dos factores que influyen en la conversión:

1. La resolución de del convertidor, esta viene dada por la siguiente expresión:

RESADC =
Vref

2bitsADC
=

5V olts

1024
= 0,0048828125 V olts (5.10)

2. Acondicionamiento de las señales: El convertidor multinivel es capaz de generar

un salida en CA de −160 a 160 Volts, pero el dsPIC30F2010 puede leer sólo un voltaje

entre 0 y 5 volts, por lo tanto es necesario contar con una etapa de acondicionamiento de

voltaje, que puede estar basada en el tratamiento de la señal por medio de amplificadores

operacionales8 (ver Figura 5.12 )

8El término de amplificador operacional (operational amplifier, OA, o op amp) fue asignado alrededor de
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Figura 5.12: Acondicionamiento de vC para que pueda ser adquirido por el convertido ADC
del microcontrolador dsPIC30F2010.

Partiendo de los datos anteriores, el conjunto de sensor de voltaje-adecuación v́ıa op amp

deberá de entregar una salida entre 0 y 5 volts para poder ser convertidas por el dsPIC30F2010.

El acondicionamiento de la salida del convertidor (vC) incluye un factor de atenuación de 64

V 9 y un corrimiento de voltaje sobre 0 volts (offset) de 2,5 Volts (vCoff ) (ver Figura 5.12).

Considerando estos factores, la conversión del voltaje medido vC a punto flotante de precisión

simple dentro del FPGA está definido por:

vC FP = ((Ad vC)(RESADC)− vC off )(vC att)

= (Ad vC)(0,3125)− 160 (5.11)

Para aplicaciones que requieren memorias grandes en capacidad de almacenamiento, la fa-

milia de FPGAs SPARTAN-3E de Xilinx provee bloques eficientes de memoria dentro de su

estructura (BRAM).

La implementación del Encoder de punto flotante está basada en bloques internos de BRAM

del FPGA, las cuales tienen una capacidad máxima de 18, 432 bits y pueden trabajar a una

velocidad de salida arriba de 250MHz para todos los anchos de palabra y una latencia de

lectura de 2,45ns [124].

La herramienta Xilinx CORE Generator también es un avanzado constructor de memorias

personalizables que genera memorias optimizadas en área y desempeño usando los recursos

de BRAMs en los FPGAs de Xilinx (ver Figura 5.13).

El submódulo de Encoder de punto flotante consiste en dos BRAMs, organizadas para crear

1940 para designar una clase de amplificadores que permiten realizar una serie de operaciones tales como:
suma, resta, multiplicación, integración, diferenciación, etc., importantes dentro de la computación analógica
de esa época

9Se obtiene al dividir vCatt = vC
vCoff

= 160
2,5

= 64 Volts
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Figura 5.13: Ventana del generador de memorias del Xilinx CORE Generator.

una memoria ROM de 1024 palabras de 32 bits, para este diseño, esta memoria recibe el

nombre de ROMvC , esta contiene la información necesaria para convertir los valores de vC al

formato de punto flotante de precisión simple.

El dato adquirido de vC por el dsPIC30F2010 (AdvC) representa la dirección de la memoria

ROMvC , el valor de salida de la memoria (doutV cFP ) está determinado por (AdvC).

Los datos almacenados en la memoria ROMvC fueron generados basados en la ecuación (5.11).

En la tabla 5.1 se muestra de manera resumida el contenido de esta memoria, y en el apéndice

D se muestra el código del contenido de la memoria empleado por el Xilinx Core Generator.

5.4.3. Generador PWM para el Modulador Multinivel

El esquema PWM implementado para este diseño es un PWM senoidal con corrimiento

de fase (PS-PWM, Phase-Shifted Pulse-Width modulation) con portadoras múltiples.

Este módulo recibe la señal uav del bloque de la ley de control y genera ocho salidas PWM :

A1, A2, B1, B2, C1, C2, D1, D2, estas señales son usadas para el control de conmutación

de los MOSFETs de potencia del convertidor multinivel.

Basado en los requerimiento de diseño de la tabla 4.3 referentes al controlador de seguimiento

y el filtro de salida, se determino que la frecuencia del PWM sera de FPWM = 1000Hz.

El generador PWM está compuesto por varios bloques funcionales (Ver Figura 5.14), la des-

cripción de cada uno de ellos se da en seguida.
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Tabla 5.1: Contenido de la ROMvC

Contenido de la BRAM de vC

Muestra vC (t) Hex

0 160 42A40000
1 159.6875 42A3AE00
2 159.375 42A35C00
... ... ...

511 0.3125 3E240000
512 0 00000000
513 -0.3125 BE240000
... ... ...

1022 -159.375 C2A35C00
1023 -159.6875 C2A3AE00

Figura 5.14: Diagrama de bloques del generador PS-PWM.

Generador de Onda triangular

En este bloque se genera una aproximación discreta de dos ondas triangulares con una

amplitud pico a pico de ±1 (definidas como TriaA y TriB), estas ondas triangulares tienen

un desfasamiento de 90◦, para la discretización de ambas ondas triangulares se usa el formato

de punto flotante de precisión simple.

El generador de onda triangular fue diseñado empleando el mismo principio usado en la dis-

cretización de las sinωnt y cosωnt; se sabe que el convertidor posee cinco niveles, por tanto

el numero de portadoras necesarias es de np = m− 1 = 4, donde m representa el numero de

niveles (ver Ecuación 1.2).

Considerando la simetŕıa de las ondas triangulares, sólo el segmento [0, π/2] es calculado y

almacenado en las BRAMs del FPGA10, los otros segmentos son generados basado en el seg-

mento ya almacenado.

10En este caso también la memoria ROM generada tiene un tamaño de 1024 palabras de 32 bits

95



Si se invierte el bit más significativo de las señales TriA y TriB, se pueden generar dos nuevas

señales triangulares (TriC y TriD) con las mismas caracteŕısticas que las originales (Ver Fi-

gura 5.14), pero desfasadas 90◦; esta caracteŕıstica es factible dado que en el formato de punto

flotante de precisión simple el bit 32 (bit más significativo) es el encargado de representar el

signo.

Comparadores de magnitud

Una vez que ya se tienen las cuatro portadoras (TriaA, TriB, TriC y TriD) y la señal de

control uav, éstas entran al bloque de comparadores de magnitud, este bloque está compuesto

de cuatro comparadores de 32 bits, dentro de éste módulo se realiza una comparación de

magnitud, entre la señal de control obtenida (uav) y cada una de las triangulares (TriaA, TriB,

TriC y TriD) por medio de las siguientes operaciones: A1= uav > TriaA, B1= uav > TriB,

C1= uav > TriC , and D1= uav > TriD; finalmente se generar cuatro señales de PWM.

Control de tiempos muertos

Este bloque genera otras cuatro señales de PWM de la siguiente manera: A2 = A1,

B2 = B1, C2 = C1 y D2 = D1. Además, este bloque añade un retardo entre las señales A1,

A2; B1, B2; C1, C2; D1, D2, este retardo es llamado ”tiempo muerto” y tiene la finalidad de

evitar un corto circuito entre los dispositivos de conmutación complementarios; la duración

del retardo fue calculado tomando en cuenta las caracteŕısticas del dispositivo de conmutación

empleado (IRF640 ) y esta definido por la siguiente expresión:

tDT = tMOSFETON
+ tMOSFETOFF

= 17ns+ 27ns = 44ns (5.12)

La Figura 5.15 muestra los detalles de las señales que se esperan generar por el módulo

PS-PWM.

5.5. Codificación HDL e implementación en FPGA

La implementación de los módulos y de la arquitectura obtenida en el dispositivo digital

(FPGA) agrega algunos pasos adicionales al proceso de diseño que se está siguiendo en este

trabajo (ver Figura 5.16).

Los pasos mostrados en la Figura 5.16 son usados comúnmente por las herramientas de desa-

rrollo empleadas en diseños para FPGAs ,por ejemplo: ISE, Quartus, Libero que son propor-

cionadas por los fabricantes de FPGAs tales como Xilinx, Altera, Actel (ver [29, 30, 129, 130]).

En este trabajo, la descripción de cada módulo fue realizada en VHDL.
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Figura 5.15: Señales de salida esperadas del Modulador Multinivel PS-PWM.

5.5.1. Reportes obtenidos de la implementación del controlador

Debido a la gran cantidad de código generado en cada módulo que forma parte del contro-

lador de seguimiento, sólo se presentará el resumen de los recursos utilizados del FPGA (ver

tabla 5.2), el reporte de la etapa de colocación y ruteo (ver Figura 5.17), aśı como también el

reporte final después de la creación del archivo de configuración generado por la herramienta

Xilinx ISE Design Suite 9.2 (ver Figura 5.18).

En el apéndice E se presentan los diagramas conceptuales que fueron construidos desde un

enfoque top-down con la Herramienta de Xilinx ISE Design Suite 9.2.

97



Figura 5.16: Proceso de implementación en FPGA.

5.6. Validación Experimental

En esta etapa se integró el convertidor multinivel en cascada de fuentes independientes

de cinco niveles con el diseño del controlador de seguimiento implementado en el FPGA (ver

Figura 5.1) y se realizaron tres tipos de pruebas:

1. Comportamiento en estado estacionario.

Comportamiento del convertidor en lazo abierto (sin controlador GPI).

Comportamiento del convertidor en lazo cerrado (con el controlador GPI).

2. Respuesta del sistema ante un transitorio provocado por un cambio de carga lineal.

Comportamiento del convertidor en lazo abierto.

Comportamiento del convertidor en lazo cerrado.

3. Respuesta del sistema ante un transitorio provocado por un cambio de carga no lineal

(carga mixta).

Comportamiento del convertidor en lazo abierto.

Comportamiento del convertidor en lazo cerrado.

Para verificar el comportamiento del sistema se identificaron las siguientes variables:

Voltaje de salida (vC).

corriente de salida (iL).

THD (Distorsión armónica total) de corriente y de voltaje.

factor de potencia (PF).
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Tabla 5.2: Resumen de recursos usados del FPGA en la implementación del controlador GPI
de seguimiento.

Resumen de recursos usados por módulo

Módulos Slices
F lip
F lops

4 Input́s
LUT́ s

FPGA
Emb.
elem.

Max.
Frec.
Mhz

Administración

de reloj
13

< 1 %
11

< 1 %
25

< 1 %
1(DCM)

12 %
198.6

Generador de onda

seno y coseno
12

< 1 %
13

< 1 %
23

< 1 %
4BRAMs

14 %
133.6

Generador

de PWM
200
2 %

90
< 1 %

372
2 %

4BRAMs
14 %

194.7

Módulo de interfaz

del ADC
29

< 1 %
47

< 1 %
42

< 1 %
4BRAMs

14 %
246.5

Integrador
29

< 1 %
47

< 1 %
42

< 1 %
4BRAMs

14 %
246.5

Recursos usados por elemento aritmético independiente (32 bits)

Sumador
417
4 %

604
3 %

583
3 %

- 178.5

Multiplicador

(Emb. FPGA)
186
2 %

294
1 %

182
1 %

4
Mult18x18

14 %
161.8

Multiplicador

(lógica)
402
4 %

701
4 %

643
3 %

- 161.9

Comparador

de magnitud
47

< 1 %
16

< 1 %
84

< 1 %
- 218.0

Resumen total de recursos empleados

Controlador

GPI
8672
92 %

12639
72 %

15393
88 %

28
Mult18x18

100 %
83.4
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Figura 5.17: Reporte de la colocación y ruteo generado por la herramienta EDA Xilinx ISE
Design Suite 9.2.
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Figura 5.18: Reporte de implementación generado por la herramienta EDA Xilinx ISE Design
Suite 9.2.
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Observando las variables mencionadas se buscó comprobar o rechazar la siguiente hipótesis

de investigación (ver sección 1.5):

El voltaje y la corriente en la carga del inversor monofásico multinivel presentan la carac-

teŕıstica de poseer bajo contenido armónico y por medio del diseño de un filtro de segundo

orden correctamente sintonizado se puede obtener un desplazamiento de FP casi cero y un

factor de potencia cercano a la unidad, ademas cumple con la norma IEEE 519 y muestra

robustez en la salida de voltaje vC .

5.6.1. Diseño del experimento

Para verificar la hipótesis se formuló el siguiente diseño experimental.

1. La primer clase de experimentos está orientada a evaluar la respuesta del sistema

en estado estacionario, en este sentido se le conectará al inversor una carga con

resistencia fija de 75 Ω (la cual fue modelada con el sistema), la amplitud del voltaje

deseado será de 145 V . En esta etapa se realizarán pruebas de distorsión armónica total

y factor de potencia tanto en lazo abierto como en lazo cerrado, los valores obtenidos

deberán de estar dentro de los requeridos por la norma IEEE 519.

2. En el segundo tipo de experimento se evaluará la respuesta del sistema a un tran-

sitorio al conectar y desconectar repentinamente una carga lineal. En esta prueba el

inversor estará en operación con una carga resistiva de 75 Ω, repentinamente se con-

mutará a un valor de resistencia de 30 Ω por medio de un interruptor y después se

regresará nuevamente con la carga de 75 Ω.

Al igual que en la primera etapa, se efectuarán pruebas de distorsión armónica total

y factor de potencia, se espera tener resultados acordes con la norma IEEE-519; la

amplitud del voltaje deseado será de 145 V . Esta prueba se realizará en lazo cerrado y

lazo abierto, finalmente se hará una comparativa de ambos casos.

3. El experimento final consiste en evaluar la respuesta del sistema a un transitorio

al conectar y desconectar repentinamente una carga no lineal, ésta consiste en una

resistencia de 30 Ω, un rectificador en puente completo y un motor de CA de 127 V ; se

efectuarán pruebas de distorsión armónica total y factor de potencia para una amplitud

deseada de voltaje de 145 V en lazo abierto y cerrado, para finalizar se compararán

ambos resultados.

En la Figura 5.19 se muestra la planta a la que se realizarán las pruebas, éstas fueron realizadas

auxiliados de los siguientes equipos y materiales:

(a)Fuentes de CD de 40 V para alimentación de las celdas.
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Figura 5.19: Planta del convertidor Multinivel en Cascada de cinco niveles.
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(b)Osciloscopio de dos canales Tektronix.

(c)Mult́ımetro.

(d)Carga lineal y no lineal (Resistencias de 75 Ω y 30 Ω de 150 y 25 Watts respectiva-

mente, además para la carga no lineal: puente de diodos comercial y Motor de AC).

(e)Equipo de calidad de la enerǵıa HIOKI 3197.

(f)Tarjeta de desarrollo Nexys 2 con FPGA Spartan-3E 1200.

(g)Filtro de salida.

(h)Inversor multinivel en cascada de 5 niveles.

Pruebas experimentales en estado estacionario

Como ya se describió en la sección 5.6.1, esta prueba se realizó tanto en lazo abierto como

en lazo cerrado y tiene la finalidad de verificar el comportamiento correcto en estado esta-

cionario del convertidor, es decir, sin realizar ningún transitorio debido a algún cambio de

carga; primero se colocó al convertidor únicamente el modulador PSPWM implementado en

el FPGA como se muestra en la Figura 5.20, en esta etapa se realizo el ajuste correspondiente

del sensor de voltaje y se verificó el funcionamiento correcto de las celdas. Una vez que se

cerró el lazo del sistema fue necesario sintonizar el controlador por medio de las ecuaciones

(4.38).

Partiendo de los resultados de simulación mostrados en el caṕıtulo 4 se inició el proceso de

sintońıa del controlador GPI de seguimiento en conjunto con el sistema f́ısico, para realizar

esta tarea se utilizó un enfoque HIL11 (Hardware In-Loop) incrementando de manera positiva

el valor de ζ y ωn hasta lograr el desempeño deseado del controlador; los valores de funcio-

namiento obtenidos para el sistema son ωn = 3500 y ζ = 0,707, con estos valores se obtienen

las siguientes constantes de sintońıa:

k3 = 9898 (5.13)

k2 = 48992601

k1 = 1,212505E11

k0 = 1,500625E14

Ya calibrado el sensor de voltaje y sintonizado el controlador se procedió a cerrar el lazo de

control de acuerdo a como se muestra en la Figura 5.21; para esta prueba, en ambos casos (lazo

11Adicional al procedimiento de sintońıa se implementó un controlador de comunicación para transferir las
constantes de sintońıa y extraer los datos internos de los procesos realizados dentro del FPGA, para implementar
la interfaz mencionada esta operación fue realizada por medio de un controlador USB (DLP-USB245M de
la compañ́ıa FDTI ), debido a sus caracteŕısticas, es ideal para implementar la interfaz entre una PC y un
sistema autónomo [131] (Ver Apéndice F).
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abierto y cerrado) la amplitud deseada fue de (145 V ) y se manejó un ı́ndice de modulación

de 0,9062512. El resultado de esta prueba para la salida del convertidor (vC), la corriente de

Figura 5.20: Convertidor Multinivel en Cascada de cinco niveles en lazo abierto (Estado
estacionario).

carga (iL), los análisis de THD (voltaje y corriente) y de factor de potencia se muestran en

las Figuras 5.22 y 5.23 respectivamente, en éstas se comparan los resultados obtenidos en lazo

abierto y en lazo cerrado.

Los resultados de la Figura 5.23 muestran que la onda de salida del convertidor está dentro los

parámetros permisibles por el apartado IEEE-519 en relación al THD de voltaje y corriente.

12Se obtiene de dividir Vd = 145 V entre E = 160 V ; mi = 145
160

= 0,90625
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Figura 5.21: Convertidor Multinivel en Cascada de cinco niveles en lazo cerrado (Estado
estacionario).
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Figura 5.22: Salida del convertidor multinivel vC y de la corriente de carga iL: (a) Prueba en
lazo abierto; (b) Prueba en lazo cerrado.

107



Figura 5.23: Análisis de THD en corriente y de voltaje, aśı como también de Factor de Po-
tencia: (a) THD corriente; (b) THD voltaje; (c) Factor de potencia.
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Prueba experimental de la respuesta del sistema a un transitorio (carga lineal)

Siguiendo con la bateŕıa de pruebas correspondientes y auxiliado por el esquema de la

Figura 5.24, en la Figura 5.25 (a) y (c) se observa que una vez que el sistema es sujeto

a una perturbación repentina (cambiar de posición a SW1) tanto en lazo abierto como en

lazo cerrado, la corriente del sistema (iL) se incrementa; por otra parte, si se comparan las

gráfica 5.25 (b) y (d) correspondientes al error de voltaje (vC) en lazo abierto y lazo cerrado

respectivamente se puede observar que el error de voltaje en (b) es mayor comparado con

(d), por lo tanto, como se esperaba ésta última presenta la caracteŕıstica de robustez deseada.

En la Figura 5.26 se muestra una comparativa para el sistema en lazo abierto y cerrado, los

resultados son para el THD de corriente y voltaje, ademas del factor de potencia, mostrando

resultados muy parecidos.

Figura 5.24: Esquema propuesto para realizar la prueba al sistema ante cambios de carga
lineal en lazo abierto y lazo cerrado.
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Figura 5.25: Resultados ante un cambio de carga lineal del sistema en lazo abierto y cerrado:
(a) Voltaje de salida del convertidor contra corriente de carga (lazo abierto); (b) Error de
voltaje (lazo abierto); (c) Voltaje de salida del convertidor contra corriente de carga (lazo
cerrado); (d) Error de voltaje (lazo cerrado).
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Figura 5.26: Resultados de TDH y FP:(a) THD de corriente; (b) THD de voltaje; (c) Factor
de potencia.
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Prueba experimental de la respuesta del sistema a un transitorio (carga no lineal)

En esta prueba se empleó una carga no lineal compuesta por un puente de diodos comercial

y un motor de AC de un ventilador (120 Vrms, 0,38 Amp, 60 Hz) tal como lo muestra la Figura

5.27; se realizaron las mismas pruebas que en el caso lineal, los resultados se muestran en las

Figuras 5.28 y 5.29.

Basado en los resultados obtenidos en las pruebas mostradas por las Figuras 5.25, 5.26,

Figura 5.27: Esquema propuesto para realizar la prueba al sistema ante una carga no lineal.

5.28 y 5.29 la hipótesis formulada es verificada y es aceptada como verdadera, ya que en lazo

cerrado se observaron y se comprobaron experimentalmente las siguientes caracteŕısticas:

El THD en corriente y voltaje posee una distorsión mı́nima (menor al 5 %) permisible

por la norma IEEE-519, este valor se conserva tanto para cargas lineales como para no

lineales.

El factor de potencia (FP) se conserva cercano a la unidad ante cargas del tipo lineal y

no lineal (la corriente iL y el voltaje vC están en fase).

El voltaje de salida del convertidor (vC) se muestra robusto ante perturbaciones (cambio

de carga lineal y no lineal).

De esta etapa se concluye que el convertidor multinivel muestra una mejora considerable en

desempeño una vez que se comparan los resultados en lazo abierto y en lazo cerrado, resul-

tando mejor cuando se integra el controlador GPI de seguimiento de voltaje.

Indice de desempeño(ISE)

Las pruebas realizadas en los apartados anteriores fueron perturbaciones exógenas al sis-

tema de control, como ya se observó, el controlador se mostró robusto ante cambios de carga
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Figura 5.28: Resultados ante un cambio de carga no lineal del sistema en lazo abierto y
cerrado: (a) Voltaje de salida del convertidor contra corriente de carga (lazo abierto); (b)
Error de voltaje (lazo abierto); (c) Voltaje de salida del convertidor contra corriente de carga
(lazo cerrado); (d) Error de voltaje (lazo cerrado).
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Figura 5.29: Resultados de TDH y FP:(a) THD de corriente; (b) THD de voltaje; (c) Factor
de potencia.
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lineal y no lineal, de manera complementaria se planeó una prueba al controlador basada en

una perturbación del tipo endógena.

Se observa que en la expresión del controlador (ver ecuación (5.2)), la inversa de la ganancia

de control, denotada por α1, cancela de manera exacta el parámetro (Vdc/(LC)). Sin embar-

go es claro notar que un desconocimiento de este parámetro 13 influye en la efectividad del

controlador por retroalimentación.

En este caso, si se asume que se conoce el valor preciso de α1 para el controlador actual, y se

le afecta a α1 por un factor κ (osea α̃1 = κα1) en el controlador, en este caso κ representa un

porcentaje de desconocimiento de α1, con κ = 1 se obtendŕıa el valor conocido de α1, por lo

tanto, si se varia κ = 1 (aumentando o disminuyendo su valor) se puede obtener un conjunto

de gráficas en la evolución del tiempo para la función de la Integral del Error Cuadrático

(ISE) (Ver Figura 5.30).

Esto está dado por la expresión (5.14) (ver[132])

Figura 5.30: Función de la Integral del Error Cuadrático (ISE).

ISEκ(t) =

∫ t

0
(Fκ(σ)− F ∗(σ)) dσ (5.14)

13Esto debido a las variaciones f́ısicas que no fueron modeladas y que son propias de L, C o Vdc; la variación
puede ser de alguna o de todas ellas
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En esta ecuación Fκ(t) es la salida de control obtenida con un valor particular de ganancia κ,

donde κ como ya se mencionó se usa para cancelar el termino α̃1.

De la Figura 5.30 el control propuesto se muestra robusto con respecto a una ganancia κ = 0,3

(equivale a un conocimiento del 70 % de α1) hasta un valor de κ = 3 (el cual equivale a un

desconocimiento del 300 % de α1). Una variación rápida en el tiempo revela, por medio del

ISE un comportamiento inestable para κ = 0,1 y κ = 0,2.

De manera práctica, en el caso de este diseño, el valor del error de voltaje nunca es cero, por

lo tanto se observa para valores de κ ∈ [0,3, 3] un incremento suave en el valor del ISE a lo

largo del tiempo; por otra parte para valores de κ > 3,0 se observa la presencia de ruido en

la señal de salida del convertidor.

De los resultados obtenidos se concluye que el controlador GPI presenta un alto grado de

robustez ante un amplio rango de variación de parámetros.
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Parte IV

Conclusiones
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Caṕıtulo 6

Conclusiones y perspectivas

En este trabajo se describió el diseño de un controlador GPI de seguimiento para regular

la salida de voltaje de un inversor multinivel de fuentes independientes de cinco niveles con

filtro de segundo orden (LC) a la salida.

El desempeño del controlador fue presentado en el caṕıtulo 5 y posee las siguientes carac-

teŕısticas:

Las ondas de voltaje y corriente en la salida de la carga presentan un bajo contenido

armónico.

Dado el correcto diseño del filtro de salida, el factor de potencia en la carga de salida

es cercano a la unidad, conservándose ante cambios de carga repentinos del tipo lineal

o no lineal

La salida de voltaje del convertidor es robusta ante cambios de carga lineales o no

lineales, además tiene una recuperación rápida.

Por otra parte, el diseño implementado en FPGA está basado en una metodoloǵıa actualiza-

da y adecuada para llevar a buen término la implementación de controladores en dispositivos

de lógica reprogramable.

El controlador en FPGA presentado se diseña e implementa siguiendo una propuesta modu-

lar, la cual permite generar código reusable que puede ser parte de un repositorio de código

de funciones discretas para ser utilizadas en el diseño de sistemas de control en el futuro.

Gracias a que los valores generados por las operaciones involucradas en el controlador discreto

fueron implementadas en módulos de aritmética con punto flotante de precisión simple y ba-

sados en el estándar IEEE-519-1985, el diseño propuesto permite manejar un amplio rango de

exactitud en los resultados; sin embargo, no se puede descartar explorar el manejo de módu-

los en punto flotante con menor resolución (menor cantidad de bits para operaciones) para

buscar reducir el consumo de recursos del dispositivo reprogramable sin sacrificar desempeño

del controlador.
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El esquema del controlador GPI de seguimiento fue implementado por medio de una arqui-

tectura segmentada considerando la independencia de las operaciones involucradas y de los

módulos que integran al mismo, la arquitectura lograda permite reducir el tiempo en comple-

tar la tarea de control asignada.

Por otro lado, el tiempo de muestreo definido para la aplicación (tSP = 4µs), se consideró ade-

cuado para el diseño, dadas las caracteŕısticas del mismo. Sin embargo, seŕıa adecuado in-

crementar el tiempo de muestreo buscando reducir el tamaño de las memorias empleadas

(BRAMs), sin sacrificar los tiempos de la respuesta, resolución del PWM y en general, sin

reducir el desempeño del controlador en términos de eficiencia y rapidez.

En términos de uso de recursos, la técnica empleada para generar las ondas triangulares (ne-

cesarias para el generador PSPWM) y las ondas seno y coseno (necesarias para generar las

señales de seguimiento) por medio de una aproximación discreta, resulto ser muy eficiente,

esto debido a que se hizo uso de los módulos internos de memoria (BRAM) del FPGA,

sin incrementar hardware adicional, minimizando aśı el uso de bloques de lógica dentro del

dispositivo.

Una caracteŕıstica importante de mencionar es que el controlador GPI implementado es de

seguimiento, y no de regulación, es decir el controlador es capaz de seguir con un mı́nimo de

error la señal previamente programada.
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Apéndices

121





Apéndice A

Tendencias en la tecnoloǵıa FPGA

A.1. Unidad de procesamiento

Con el advenimiento de los sistemas SoC (Soc,System on Chip), los cuales permiten la

combinación de software y hardware han surgido dos tipos de procesadores que se pueden

trabajar con los FPGAs, los llamados procesadores sintetizables y los no sintetizables, estos

se describen a continuación.

Procesador no sintetizable (Hard Processor Core): Está integrado dentro del FPGA y

posee tecnoloǵıa VLSI (VLSI,Very-large-scale integration), como regla general, un procesador

de este tipo ofrece poca flexibilidad, pero altas velocidades de reloj.

Por ejemplo, la compañ́ıa Altera provee de procesadores del tipo ARM9 dentro de su serie

EPXA 10 [78].

El FPGA Virtex-5 de Xilinx integra procesadores PowerPc440 en su chip [77]. Reciente-

mente Actel ha propuesto su primera familia de FPGA llamada Fusion con su procesador

Cortex−M3 [74].

Procesador sintetizable (Soft Processor Core): Este tipo emplea celdas lógicas dentro del

FPGA para implementar el núcleo del procesador, ejemplos de este tipo de procesador pode-

mos encontrar al NiosII de Altera, al procesador MicroBlaze de Xilinx y al Cortex−M1 de

Actel. La particularidad que ofrece esta propuesta es la flexibilidad que permite al diseñador

al momento de configurar, especificar el número y el tipo de periféricos y el tamaño de me-

moria; una de las desventajas al momento de usar este tipo de procesadores es que trabajan

con velocidades de reloj inferiores a la del sistema donde son incrustados.

A.2. Periféricos analógicos

Las nuevas familias de FPGAs poseen un nuevo nivel de integración y permiten al di-

señador implementar tratamiento de señales ya sean analógicas o digitales, un ejemplo de

esta mejora lo representa la familia de FPGAs de Actel llamada Fusion, este tipo de FPGA
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integra un convertidor programable analógico-digital de 12 bits del tipo de aproximaciones

sucesivas; esta caracteŕıstica hace que los FPGAs se conviertan en sistemas SoC ideales para

aplicaciones en control [129].

A.3. Arquitecturas de multiprocesamiento

Para el caso de aplicaciones digitales complejas y exigentes en cuanto a desempeño y

rapidez, actualmente se puede elegir a los dispositivos con arquitecturas múltiples de proce-

samiento, todas en un solo chip (MPSoCs, Multiprocessing architectures in a single chip), los

cuales son una alternativa que provee alto nivel de escalabilidad, particularmente en términos

de potencia y desempeño, comparado con núcleos de procesamiento monoĺıticos [81].

Uno de los problemas importantes con este tipo de dispositivos es que el diseño de la infraes-

tructura de comunicaciones generalmente es serial, por lo tanto, la escalabilidad está restrin-

gida por la serialización del acceso al canal de comunicación y por las múltiples peticiones

de acceso. Una propuesta que busca resolver este tipo de problemas es el concepto de NoCs

(NoCs, Network on Chip), el cual provee reusabilidad, flexibilidad y un sistema de comunica-

ciones global muy eficiente [82].

En este contexto el uso del lenguaje llamado SystemC 1 resulta interesante, ya que éste

permite la simulación completa del sistema multiprocesador y también la estrategia de comu-

nicación a implementarse[83].

Para estas aplicaciones, los sistemas operativos en tiempo real o también llamados RTOS

(RTOS, Real Time Operating Systems) son esenciales, ya que estos ofrecen un conjunto enri-

quecido de servicios que proveen soporte básico. Algunos ejemplos de RTOS usados en este

tipo de tareas son: Linux embebidos y el MicroC/OS-II [84].

A.4. Herramientas de diseño

De manera paralela a la evolución del FPGA, las herramientas de diseño también han

madurado.

Hoy en d́ıa, los fabricantes de FPGAs proveen un conjunto de herramientas muy completo

que permiten iniciar el proceso de diseño partiendo de la descripción de hardware (ya sea

usando el lenguaje VHDL o Verilog) y llevan al diseñador hasta la generación del archivo de

configuración, el cual será descargado en el FPGA que se usará en el diseño [77, 78, 85].

Generalmente, las herramientas de diseño incluyen alguna para el diseño de hardware, alguna

herramienta para el proceso de verificación (la cual incluye editor VHDL/Verilog, sintetizador,

colocación y ruteo y finalmente la implementación), libreŕıas del propio vendedor, y además,

1SystemC es frecuentemente descrito como un lenguaje de descripción de hardware tal como VHDL y Verilog,
pero es más adecuado describirlo como un lenguaje de descripción de sistemas, puesto que es realmente útil
cuando se usa para modelar sistemas a nivel de comportamiento.
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alguna herramienta de simulación y depuración de errores.

Algunos ejemplos de estas herramientas son el ISE (Integrated Software Environment) de

Xilinx; Quartus de Altera y Libero de Actel. Las herramientas ya mencionadas poseen

la caracteŕıstica de poder asociarse con otras herramientas de simulación y depuración, por

ejemplo Modelsim en el caso de simulación y ChipScope para depuración, ambos de Xilinx.

Por otra parte, los fabricantes de FPGAs para buscar adaptarse a la tendencia en el avance

de los SoC, proporcionan herramientas de desarrollo software, módulos IP y herramientas de

personalización para sus procesadores embebidos.

Por ejemplo, Xilinx proporciona una plataforma de desarrollo integrado (EDK, Embedded

Development Kit) [77]; Altera ofrece una herramienta de diseño embebido (EDS, Embedded

Design Suite)[78] y Actel provee de su plataforma a la que llama Softconsole [74].
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Apéndice B

Diseño del filtro de salida del

convertidor

B.1. Introducción

las técnicas de modulación PWM senoidales poseen las mejores caracteŕısticas para usarse

en convertidores para aplicaciones de filtros activos. Como ya se mencionó en este trabajo,

se utilizó el método PWM de corrimiento de fase (PSPWM), en éste, el rizo de tensión en la

salida está en proporción directa al número de portadoras utilizadas y por tanto, al número

de niveles del inversor; en esta técnica se menciona la frecuencia del rizo de tensión originada

por las portadoras, principalmente por que este parámetro influye directamente en el tamaño

del filtro en la salida del inversor.

Se realizó la elección de esta técnica de modulación ya que posee la caracteŕıstica de desplazar

el contenido armónico generado de manera impĺıcita por la técnica a frecuencias más elevadas

que las otras técnicas de modulación, logrando con esto reducir el tamaño del filtro de salida y

permitiendo una reproducción más fiel de la señal de salida por parte del inversor multinivel.

Existen varios criterios para diseñar el filtro de salida de un inversor, para elegir el adecuado

regularmente se debe de considerar el tipo de respuesta que presenta el filtro de tal forma que

la tensión de salida proporcionada sea de la mayor calidad posible (menor THD en la onda

de corriente y de voltaje).

Los requerimientos más importantes que se deben de tomar para el diseño del filtro de salida

son:

Atenuar al máximo los armónicos que poseen mayor amplitud.

Obtener la amplitud de la onda con la frecuencia fundamental con la menor atenuación

posible.

Reducir en la medida de lo posible el tamaño del filtro.

Lograr que el porcentaje de distorsión armónica en corriente y voltaje se encuentre lo
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más bajo posible, o en su defecto que se encuentre dentro de lo establecido por la norma

IEEE-519 (THD <5 %).

De lo anterior, se puede señalar que el desempeño del inversor en relación a la calidad de la

enerǵıa que puede proveer, depende en gran medida del filtro de salida, por lo tanto se debe

de tener especial cuidado en su diseño.

B.1.1. Filtro LC

La función de transferencia para el filtro LC mostrado en la Figura B.1 está definida por

la Ecuación B.1.

C R

L

Vin Vout

Figura B.1: Filtro de segundo orden del tipo RLC.

H(s) =
ω2
0

S2 + S
ω0
Q + ω0

(B.1)

Donde:

ω0 =
2

√
1

LC
(B.2)

Q = R
2

√
C

L
(B.3)

de las ecuaciones B.2 y B.3 se tiene que:

ω0 es la frecuencia de resonancia.

Q es el factor de calidad del filtro.

Como en todo filtro, el valor de la frecuencia de resonancia está definido por los valores de

L y C, mientras que el factor de calidad del filtro depende del valor de R, por lo tanto, la

respuesta en frecuencia es independiente de la carga. Para el diseño del filtro de salida, por lo

general se cuenta con tres aproximaciones [133]:

Filtros Butterworth.

Filtros Chebyshev.
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Filtros Bessel.

Cada uno de los filtros mencionados presenta su propio desempeño y cuentas con sus pro-

pias caracteŕısticas; el filtro Butterworth tiene una respuesta en frecuencia que es más plana

comparada con la de sus contrapartes, es decir no presenta un pico de ganancia alrededor de

la frecuencia de corte, por lo tanto presenta una respuesta aproximada a un filtro ideal; por

otra parte el filtro Chebyshev introduce oscilaciones en su banda de ganancia, por lo que para

aplicaciones que no deben poseer transitorios bruscos no es aceptable; por último, el filtro

Bessel presenta un desempeño pobre en la banda de atenuación e introduce un desfasamiento

significativo entre la tensión de entrada y la tensión de salida.

Para diseñar el filtro de salida del convertidor se eligió al filtro Butterworth especialmente por

el tipo de respuesta que presenta.

Para calcular los valores de la inductancia y la capacitancia se pueden emplear las expresiones

B.2 y B.3.

B.1.2. Calculo de L y C del filtro de salida

Para el cálculo de los componentes de inductancia y capacitancia que formaran parte del

filtro de salida se deben conocer la siguiente información:

La frecuencia de rizo de la tensión de salida (Frizo).

La frecuencia de corte (Fcorte).

El valor de la resistencia con la que se modeló el sistema.

La frecuencia de corte (Fcorte) es la frecuencia máxima permitida para lograr la atenuación

deseada del contenido armónico que está presente en la salida del convertidor multinivel, el

valor de la frecuencia de corte Fcorte se eligió aśı considerando el cálculo del filtro para una

atenuación a partir una década por debajo de la frecuencia de rizo, por lo tanto, si se eleva la

frecuencia de las señales portadoras del modulador PSPWM se podrá usar el mismo filtro.

En la Tabla B.1 se pueden observar los ĺımites para THD en baja tensión. Se planea que el

Tabla B.1: Niveles de contenido armónico

Niveles de contenido armónico máximo para diferentes aplicaciones.

Clase de sistema Distorsión Armónica Total(THD)

Aplicaciones criticas 3 %
Sistemas Generales 5 %
Sistemas especializados 10 %

valor a obtener en relación al THD deberá de ser menor del 5 %, por lo que el diseño entraŕıa
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dentro de la categoŕıa de sistemas generales.

Para iniciar el cálculo se puede emplear el valor de la frecuencia de corte (Fcorte) y obtener la

frecuencia angular (ω0) a partir de la Ecuación B.4, por lo tanto:

ωcf = 2 ∗ π ∗ Fcorte (B.4)

= 2 ∗ π ∗ (9,6 kHz)

= 1800π = 5654,8667 rad/seg (B.5)

A partir de este resultado, empleando la ecuación B.2 se tiene que:

LC =
1

(ωcf )2
= 3,127197026× 10−8 (B.6)

De la Ecuación B.6, se puede proponer un valor de capacitancia que pueda lograrse por medio

de un arreglo de capacitores de valor comercial, este valor NO debe ser el más pequeño

que se pueda construir, dado que de ser considerado aśı, los valores de inductancia resultantes

pueden ser relativamente grandes, trayendo consigo dificultades para construir la inductancia,

pudiendo originar un problema técnico de diseño, no realizable de manera práctica.

Para este caso, el valor de la capacitancia se propone de C = 10µF, por lo tanto, al sustituir

en la expresión B.6 y resolver para L, arroja un resultado dado por la ecuación B.7:

L =
3,127197026× 10−8

10× 10−6
(B.7)

= 3,127197026× 10−3

≈ 3× 10−3 H = 3mH

Finalmente, los datos de diseño del filtro quedan concentrados en la Tabla B.2

Tabla B.2: Parámetros iniciales de diseño

Concentrado de parámetros para inicial el diseño del filtro.

Parámetro Nomenclatura valor Unidad

Frecuencia de portadoras Fc 2400 Hz
Número de portadoras Nc 4 –
Frecuencia de rizo Frizo 9600 Hz
Resistencia R 75 Ω
Inductor L 3 mH
Capacitancia C 10 µF
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B.1.3. Prueba en simulación del filtro de segundo orden con el software

PSIM 9

Con la finalidad de demostrar el desempeño del filtro obtenido, se probó el comportamiento

del mismo con la ayuda del software PSIM, el esquemático del inversor se muestra en la Figura

B.2 y en la Figura B.3 se muestra la comparativa entre la salida del inversor antes del filtro

(a) y después del filtro (b), en el recuadro de la izquierda de la misma figura se nota que

el valor de THD de la señal de voltaje en la salida (V pwm) es hasta de un 26,9 %; después

del filtro se reduce de manera considerable esta parámetro hasta un THDv = 0,206 %, por lo

tanto, se concluye que el cálculo arroja resultados dentro de los parámetros esperados.

Partiendo de los resultados anteriores ahora se diseñara el inductor considerando un valor de

Figura B.2: Esquemático construido en PSIM para probar el desempeño del filtro de salida.

Figura B.3: Resultado de la simulación en PSIM: (a) Salida del convertidor antes del filtro;
(b)Salida del convertidor después del filtro diseñado.
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L = 3mH, para esto, se seguirá el procedimiento mostrado en [134] para el diseño de bobinas

para AC (Cap. 10).

B.1.4. Diseño del inductor para AC

El diseño de un inductor para CA es muy similar a la de un transformador. Si en la bobina

no existen componentes de CD, los cálculos del diseño son relativamente sencillos.

En algunas aplicaciones, el valor de la inductancia es especificada, y en otros casos, se especifica

la corriente, por lo tanto, si la corriente es especificada, entonces el valor de la inductancia

será calculada o rećıprocamente.

Para el caso de este diseño, el valor de la inductancia necesaria para cumplir los requerimientos

del diseño del filtro es de 3mH, por lo que en este caso se calculará el valor de la corriente en

el inductor a partir de los datos concentrados en la tabla B.3:

Tabla B.3: Parámetros para el diseño del inductor de AC

Valores de diseño para la construcción f́ısica del inductor.

Parámetro Nomenclatura valor Unidad

Inductancia Ldeseada 3 mH
Voltaje Vac 160 V
Frecuencia de diseño f 2400 Hz
Densidad de corriente J 300 Amp/cm2

Densidad de Flujo Bac 0,5, propio de la ferrita Teslas
Factor de utilización
de ventana Ku 0.2 %
Factor de forma Kf 4.44 −−

Paso 1.- Cálculo de la reactancia inductiva

Para iniciar con el diseño del inductor se realiza el cálculo de la reactancia inductiva de

acuerdo con la Ecuación B.8 de la manera siguiente:

L =
XL

2πf
∴ (B.8)

XL = 2πfL

= 2π(2400)(3× 10−3)

= 45,2389 Ω
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Paso 2.- Cálculo de la corriente en la bobina

XL =
VL
IL

∴ (B.9)

IL =
VL
XL

=
160 V

45,2389 Ω
= 3,536 Amp.

Paso 3.- Cálculo de la potencia aparente

Pt = V A = VLIL (B.10)

= (160 V )(3,536 A)

= 560 Watts

Paso 4.- Cálculo del área de ventana

Para este cálculo, los valores de Kf , Ku, Bac, f y J fueron extráıdos de la Tabla B.3, por

tanto

Ap =
V A(104)

KfKuBacfJ
(B.11)

=
560 Watts(104)

(0,2)(4,44)(0,5 T )(2400 Hz)(300 amp/cm2)

= 17,518 cm4

Paso 5.- Selección del núcleo a utilizar

Tomando como base el valor del área de ventana obtenido en el paso anterior, comparando

dicho valor en la tabla mostrada en la Figura B.4, verificando en la columna correspondiente

a Ap, se toma el valor inmediato superior, para este caso corresponde al núcleo modelo ETD-

59, se obtienen los datos de esta tabla y se complementan con los de la tabla de la Figura

B.5; estos datos son necesarios para continuar con el cálculo, en la Figura B.6 se muestra la

geometŕıa del núcleo elegido y en la Tabla B.4 se muestran los datos obtenidos de las tablas

mencionadas y se concentran los datos que son necesarios para el diseño.
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Figura B.4: Parámetros de los núcleos de ferrita del fabricante Ferroxcube (Tabla 1).

Figura B.5: Parámetros de los núcleos de ferrita del fabricante Ferroxcube (Tabla 2).

Figura B.6: Geometŕıa del núcleo elegido para el diseño (Familia ETD).
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Tabla B.4: Parámetros para el diseño del inductor de AC (2)

Parámetros del núcleo ETD-59 para el diseño y construcción f́ısica del inductor.

Parámetro Nomenclatura Valor Unidad

Modelo del núcleo ETD-59
Longitud de ruta magnética MPL 13.9 cm
Peso del núcleo Wtfe 260 gramos
Longitud promedio de vuelta MLT 12.9 cm

Área del material Ac 3.677 cm2

Área de ventana Wa 5,186 cm2

Producto de áreas Ap 19.0698 cm4

Geometŕıa del núcleo Kg 2.1271 cm5

Área de la superficie At 163.1 cm2

Longitud de bobinado G 4.5 cm2

Lengua E 2.165 cm

Paso 6.- Cálculo del número de vueltas

NL =
VL(104)

KfBacfAC
(B.12)

=
160 V (104)

(4,44)(0,5 T )(2400 Hz)(3,677 cm2)

= 81,66 V ueltas

≈ 82 V ueltas

Paso 7.- Cálculo del GAP del entrehierro

lg =
0,4πN2

LAC(10−8)

L
(B.13)

=
(0,4)(π)(82 V ueltas)(3,677 cm2)(10−8)

3× 10−3 H
= 0,1027 cm
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Paso 8.- Cálculo del borde de flujo

F = (1 +
lg

2
√
AC

ln
2(G)

lg
) (B.14)

= (1 +
0,1027 cm

2
√

3,677 cm2
ln

(2)(4,5 cm)

0,1027 cm
)

= 1,2396

Paso 9.- Recálculo del número de vueltas considerando el borde del flujo

NL(new) = 2

√
lgL

0,4πACF (10−8)
(B.15)

= 2

√
(0,1027 cm)(3× 10−3 H)

0,4π(3,677 cm2)(1,2396)(10−8)

= 73,35 V ueltas

Paso 10.- Cálculo de la densidad de flujo

El valor propuesto en la Tabla B.4 para la densidad de flujo Bac es de Bac = 0,5 T , por lo

que el cálculo de este valor a partir de los datos ya obtenidos no debe ser superior para evitar

problemas de saturación en el núcleo:

Bac =
VL(104)

KfNL(new)ACf
(B.16)

=
(160 V olts)(104)

(4,44)(73,35 V ueltas)(3,677 cm2)(2400 Hz)

= 0,5567 Tesla

A partir del resultado obtenido se concluye que el valor de la densidad de flujo no supera

por mucho al propuesto al inicio del cálculo, por lo tanto, no debe de existir saturación del

núcleo elegido.

Paso 11.- Calculo del calibre del conductor a emplear

En esta sección se determinara el calibre del conductor a usar en el arrollamiento de la

bobina, este parámetro está definido por dos cantidades: la corriente deseada y el valor de la
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densidad de corriente propuesta, matemáticamente se determina a partir de la ecuación B.17:

AwL(B) =
IL
J

(103) (B.17)

=
3,5 Amp

300 Amp/cm2

= 11,66666 cm2

Consultando la imagen B.7 donde se muestra la tabla sobre el calibre del conductor, el

valor del área base se consigue al buscar un valor inmediato superior al obtenido, se busca la

correspondencia en la columna numero 2 de la tabla en cuestión, en este caso, el conductor a

emplear debe de ser igual o superior al calibre ]16 AWG.

Con los datos obtenidos, se procede a construir la bobina.

Paso 12.- Resultados experimentales obtenidos del filtro diseñado

Una vez construida la bobina se procedió a realizar la prueba experimental de su funciona-

miento en el filtro diseñado, esta prueba se enfocó en el desempeño de THDv y fue corroborado

por medio de un Analizador de la calidad de la enerǵıa HIOKI 3197, los resultados se mues-

tran por medio de las Figuras B.8 y B.9.
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Figura B.7: Calibre AWG del conductor para el bobinado del inductor.
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Figura B.8: Salida del convertidor multinivel después del filtro de segundo orden, esta gráfica
fue obtenida por medio del osciloscopio Tektronix.

Figura B.9: Análisis de THDv con el Analizador HIOKI 3197.
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Apéndice C

Código empleado en SIMNON
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Lista C.1: Descripción del modelo matemático del convertidor multinivel y

controlador GPI en SIMNON
1 CONTINUOUS SYSTEM GPIBUCK

2 ” Vers ion : 1 .0

3 ” Abstract :

4 ” Desc r ip t i on :

5 ” Revis ion : 1 .0

6 ” Author : Jos é Antonio Juárez Abad

7 ” Created : 08/11/2011

8 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
9 ” States , d e r i v a t e s and time :

10 STATE vC iL lamda etha u

11 DER dvC diL dlamda detha du

12 TIME t

13 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
14 ”CAMBIO DE CARGA PROGRAMADO

15 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
16 Ra= i f ( t >0.1) then 15 else 30

17 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
18 ”MODELO DINAMICO DEL CONVERTIDOR

19 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
20 d i l=(−vC+E∗Uav)/L

21 dvC=(iL−(vC/Ra))/C

22 dlamda=ev

23 detha=lamda

24 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
25 ”FUNCIONES DE REFERENCIA

26 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
27 Fr=A∗SIN(wn1∗ t )

28 dFr=A∗wn1∗COS(wn1∗ t )

29 ddFr=−A∗wn1∗wn1∗ sin (wn1∗ t )

30 wn1=2∗3.141592∗ f r e c

31 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
32 ”CONTROLADOR GPI

33 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
34 F=vC

35 ev=F−Fr

36 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
37 Uav=aux1∗Vaux+aux2∗dFest+aux3∗F

38 aux1=(L∗C)/E

39 aux2=L/(E∗R)

40 aux3=1/E

41 edF=dFest−dFr

42 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
43 ”CONTROL ARTIFICIAL

44 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
45 Vaux=ddFr−k3∗( edF)−k2∗( ev)−k1∗( lamda)−k0∗( etha )

46 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
47 ”ESTIMADOR DE ESTADO

48 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
49 du=Uav−aux5∗F

50 dFest=aux4∗u−aux6∗F

51 aux4=E/(L∗C)

52 aux5=1/E

53 aux6=1/(R∗C)

54 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
55 ” CONSTANTES PARA SINTONIA

56 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
57 k0=wn∗wn∗wn∗wn

58 k1=4∗phi∗wn∗wn∗wn

59 k2=4∗phi∗phi∗wn+2∗wn∗wn

60 k3=4∗phi∗wn

61 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
62 ” PARAMETROS DE DISEÑO

63 ”−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−−
64 L :3E−3

65 C:10E−6

66 R:75

67 E:160

68 phi : 0 . 7 0 7

69 wn:1300

70 f r e c :60

71 A:145

72 END
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Apéndice D

Código descargado en la BRAM del

dispositivo FPGA
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Lista D.1: Código del contenido de la memoria empleado por el Xilinx CORE

Generator (*.coe)
1 ;∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗
2 ;∗∗∗∗∗∗∗∗ S ing l e Port Block Memory .COE f i l e ∗∗∗∗∗∗∗∗∗
3 ;∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗
4 ; Sample memory i n i t i a l i z a t i o n f i l e for S ing l e Port Block Memory ,

5 ; v3 . 0 or l a t e r .

6 ; Autor : Jos é Antonio Juárez Abad

7 ; This .COE f i l e s p e c i f i e s i n i t i a l i z a t i o n va lues for a block

8 ; memory o f depth =1024 , and width =32. In t h i s case , va lues are

9 ; s p e c i f i e d in hexadecimal format .

10 m e m o r y i n i t i a l i z a t i o n r a d i x =16;

11 m e m o r y i n i t i a l i z a t i o n v e c t o r=

12 42a40000 ,

13 42 a3ae00 ,

14 42 a35c00 ,

15 42a30a00 ,

16 42a2b800 ,

17 42a26600 ,

18 42a21400 ,

19 42 a1c200 ,

20 42a17000 ,

21 42 a11e00 ,

22 42 a0cc00 ,

23 42a07a00 ,

24 42a02800 ,

25 . . .

26 0

27 . . .

28 c2a0cc00 ,

29 c2a11e00 ,

30 c2a17000 ,

31 c2a1c200 ,

32 c2a21400 ,

33 c2a26600 ,

34 c2a2b800 ,

35 c2a30a00 ,

36 c2a35c00 ,

37 c2a3ae00 ;

38 ;∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗
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Apéndice E

Descripción de los diagramas

top-down de la implementacion en

FPGA

E.1. Diagrama RTL

Como resultado del proceso de śıntesis se presenta el diagrama RTL (RTL, Register

Transfer Level) mostrado por la figura E.1 que fue obtenido de la herramienta EDA ISE

Design Suite 9.2.
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Figura E.1: Diagrama RTL de la implementación del controlador después del proceso de
śıntesis.
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Diagrama general (Top-Down) del diseño

Descripción de los Módulos del Diagrama General del diseño
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Figura E.2: Diagrama general del diseño con un enfoque Top-Down realizado en Xilinx ISE
Design Suite 9.2. 148



Figura E.3: Diagrama del generador de onda senoidal.
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Figura E.4: Diagrama del módulo de conversión analógico-digital.
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Figura E.5: Diagrama del módulo del controlador GPI.
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Figura E.6: Diagrama del generador de las referencias de seguimiento para el controlador
GPI.
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Figura E.7: Diagrama de la entrada de control artificial del controlador GPI.
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Figura E.8: Diagrama del reconstructor de estado del controlador GPI.
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Figura E.9: Diagrama del Generador triangular del Modulador SPWM.
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Figura E.10: Diagrama de los comparadores de magnitud del Modulador SPWM.
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Figura E.11: Diagrama del generador de tiempo muerto del Modulador SPWM.
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Apéndice F

Modulo de comunicación USB

PC-FPGA y datos extráıdos de la

arquitectura propuesta

Figura F.1: Interfaz gráfica de transmisión/recepción de datos v́ıa USB por medio del DLP-
USB245M.
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Figura F.2: Error de voltaje obtenido v́ıa USB por medio del DLP-USB245M.

Figura F.3: Integral del Error de voltaje obtenido v́ıa USB por medio del DLP-USB245M.
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Figura F.4: Salida de control obtenida v́ıa USB por medio del DLP-USB245M.
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para la Industria Eléctrica.” Avance y Perspectiva, UNAM 20 (2002): 235-244.

[14] Peng, F.Z.; Jin Wang; “A universal STATCOM with delta-connected cascade multilevel
inverter”, Power Electronics Specialists Conference, 2004. PESC 04. 2004 IEEE 35th
Annual , vol.5, no., pp. 3529- 3533 Vol.5, 20-25 June 2004.

[15] Jin Wang; Peng, F.Z.; “Unified power flow controller using the cascade multilevel in-
verter”, Power Electronics, IEEE Transactions on , vol.19, no.4, pp. 1077- 1084, July
2004.

[16] Panagis, P.; Stergiopoulos, F.; Marabeas, P.; Manias, S.; “Comparison of state of the
art multilevel inverters”, Power Electronics Specialists Conference, 2008. PESC 2008.
IEEE , vol., no., pp.4296-4301, 15-19 June 2008.

[17] Fang Zheng Peng; “A generalized multilevel inverter topology with self voltage balan-
cing”, Industry Applications, IEEE Transactions on , vol.37, no.2, pp.611-618, Mar/Apr
2001.

[18] Ceglia, G.; Guzman, V.; Sanchez, C.; Ibanez, F.; Walter, J.; Gimenez, M.I.; “A New
Simplified Multilevel Inverter Topology for DC/AC Conversion”, Power Electronics,
IEEE Transactions on , vol.21, no.5, pp.1311-1319, Sept. 2006.

[19] Gupta, R.; Ghosh, A.; Joshi, A.; “Multiband Hysteresis Modulation and Switching
Characterization for Sliding-Mode-Controlled Cascaded Multilevel Inverter”, Industrial
Electronics, IEEE Transactions on , vol.57, no.7, pp.2344-2353, July 2010.

[20] Dixon, J.; Moran, L.; Rodriguez, J.; Domke, R.; “Reactive Power Compensation Techno-
logies: State-of-the-Art Review”, Proceedings of the IEEE , vol.93, no.12, pp.2144-2164,
Dec. 2005 “Recent advances in multilevel converter/inverter topologies and applica-
tions”, Power Electronics Conference (IPEC), 2010 International , vol., no., pp.492-501,
21-24 June 2010.

[21] Haiwen Liu; Tolbert, L.M.; Ozpineci, B.; Zhong Du; “Comparison of fundamental fre-
quency and PWM methods applied on a hybrid cascaded multilevel inverter”, Industrial
Electronics, 2008. IECON 2008. 34th Annual Conference of IEEE , vol., no., pp.3233-
3237, 10-13 Nov. 2008.

[22] Chinnaiyan, V. Kumar, y otros. “Control Techniques For Multilevel Voltage Source
Inverters.” The 8th International Power Engineering Conference (IPEC 2007) (2004):
1023-1028.

[23] Liqiao Wang; Weiyang Wu; ”“FPGA Based Multichannel PWM Pulse Generator for
Multi-modular Converters or Multilevel Converters”, Power Electronics and Motion
Control Conference, 2006. IPEMC 2006. CES/IEEE 5th International , vol.1, no., pp.1-
5, 14-16 Aug. 2006.

[24] Eunsoo Jung; Seung-Ki Sul; “Implementation of Grid-connected Single-phase Inverter
Based on FPGA”, Applied Power Electronics Conference and Exposition, 2009. APEC
2009. Twenty-Fourth Annual IEEE , vol., no., pp.889-893, 15-19 Feb. 2009.

166



[25] Zhang Yang; Yin Zhong-dong; Shan Ren-zhong; Huang Tao; “Research on Cascade
Multilevel Inverter Based on FPGA Control”, Energy and Environment Technology,
2009. ICEET ’09. International Conference on , vol.2, no., pp.225-227, 16-18 Oct. 2009.

[26] Azli, N.A.; Teng, L.Y.; Lim, P.Y.; “Implementation of a Single-carrier Multilevel PWM
Technique Using Field Programmable Gate Array (FPGA)”, Power Electronics and
Drive Systems, 2007. PEDS ’07. 7th International Conference on , vol., no., pp.836-841,
27-30 Nov. 2007.

[27] Grout, Ian . Digital Systems Design with FPGAs and CPLDs. United States of Ameri-
ca:Elsevier Ltd, 2008.

[28] Chu, Pong P. FPGA prototyping by VHDL examples Xilinx Spartan-3 Version.United
States of America: John Wiley & Sons, 2008.

[29] R. Wilson, Peter. Design Recipes for FPGAs. Great Britain: MPG Books Ltd, 2007.

[30] Kilts, Steve. Advanced FPGA Design Architecture, Implementation and Optimization.
United States of America: John Wiley & Sons, 2007.

[31] Design Automation Standards Subcommittee of the Design Automation Technical Com-
mittee of the IEEE Computer Society. “IEEE Std 1076-1987. IEEE Standard VHDL
Language Reference Manual”. Institute of Electrical and Electronics Engineers. 1988.

[32] Design Automation Standards Committee of the IEEE Computer Society. “IEEE Std
1364-1995. IEEE Standard Hardware Description Language Based on the Verilog Hard-
ware Description Language”. Institute of Electrical and Electronics Engineers. 1995.

[33] Faa-Jeng Lin; Li Tao Teng; Chih-Kai Chang; “Adaptive Backstepping Control for Linear
Induction Motor Drive Using FPGA”, IEEE Industrial Electronics, IECON 2006 - 32nd
Annual Conference on , vol., no., pp.1269-1274, 6-10 Nov. 2006.

[34] Miranda, H.; Cardenas, V.; Espinosa-Perez, G.; Noriega-Pineda, D.; “Multilevel Cascade
Inverter with Voltage and Current Output Regulated Using a Passivity - Based Con-
troller”, Industry Applications Conference, 2006. 41st IAS Annual Meeting. Conference
Record of the 2006 IEEE , vol.2, no., pp.974-981, 8-12 Oct. 2006.

[35] Gregoire, L.-A.; Al-Haddad, K.; Ounejjar, Y.; “A new method of control for multilevel
converter implemented on FPGA”, Electrical Power & Energy Conference (EPEC), 2009
IEEE , vol., no., pp.1-6, 22-23 Oct. 2009.

[36] Rech, C.; Pinheiro, J.R.; “Hybrid Multilevel Converters: Unified Analysis and Design
Considerations”, Industrial Electronics, IEEE Transactions on , vol.54, no.2, pp.1092-
1104, April 2007.

[37] Manjrekar, M.D.; Steimer, P.K.; Lipo, T.A.; “Hybrid multilevel power conversion sys-
tem: a competitive solution for high-power applications”, Industry Applications, IEEE
Transactions on , vol.36, no.3, pp.834-841, May/Jun 2000.

[38] Navabi, Zainalabedin . Embedded core design with FPGAs. Estados Unidos de America:
McGraw-Hill Professional, 2006, PP-433.

167



[39] Hyde, Randall. Chapter Twelve Calculation Via Table Lookups. 2006. Noviembre de
2010 <http://webster.cs.ucr.edu/AoA/Windows/HTML/TableLookups.html>.

[40] J. Linares Flores, A. Antonio Garcia, A. Orantes Molina; “Smooth Starterfor a DC
Machine through a DC-to-DC buck converter, Revista deIngenieŕıa Investigación y Tec-
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[55] Linares-Flores, J; Antonio-Garćıa, A y Orantes-Molina, A.; “Arranque suave para un
motor de CD a través de un convertidor reductor CD-CD.̈Ing. invest. y tecnol. [online].
2011, vol.12, n.2 [citado 2012-01-19], pp. 137-148. ISSN 1405-7743.

[56] Fliess, M,; “State Feddbacks without Asymtotic Observers and Generalized PID Re-
gulators Nonlinear Control in the year 200; Lecture Notes in Control and Information
Sciences; London; 2001.

[57] Sira-Ramirez; GPI Control of Linear and Nonlinear Systems; Notas de curso; 2010.

[58] Sira-Ramı́rez, H. ,Silva-Ortigoza, R.; Control design techniques in power electronics
devices; Springer-Verlag, London, Limited, 2006.

[59] E. W. Zurita-Bustamante, J. Linares-Flores, E. Guzmán-Ramı́rez, H. Sira-Ramı́rez;
“A comparison between the GPI and the PID controllers for the stabilization of a
DC-DC “buck” converter: A Field Programmable Gate Array implementation, IEEE
Transactions on Industrial Electronics, Issue 99, 2011. This article has been accepted
for publication in a future issue of this journal.

[60] M. Fliess, R. Marquez, E. Delaleau and H. Sira-Ramı́rez; “Correcteurs Proportionnels-
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1975.

[104] R. H. Baker; “Bridge Converter Circuit,Ü.S. Patent 4 270 163, May 1981.
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