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Abstract: The main contribution of this paper is to improve the operating range of quasi-
resonant DC-DC converters by applying a PI controller, which considers the relationship
between the duty cycle and switching frequency. Quasi-resonant converters use a soft switching
method where the power devices switch at zero voltage or zero current, resulting in low
switching loss and high power density. The evaluation of power stages in the topology to
ensure soft switching is considered in the controller design. Simulation results illustrate the

features of the proposed estimation.
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1. INTRODUCCION

Los convertidores PWM (por sus siglas en inglés, pulse
width modulation) son parte de las topologias mds uti-
lizadas en el area de la electrénica de potencia Bernet
(2000). De los cuales, los convertidores Buck, Boost,
Buck — Boost y Cuk, son los mas habituales. Sin em-
bargo, estos convertidores presentan formas de onda en el
interruptor que exhiben pérdidas de conmutaciéon y por
tanto su rendimiento estd muy limitado si la frecuencia
de conmutacién (fs,,) es muy alta Hossain et al. (2018).

Debido a lo anterior, los convertidores PWM estan re-
stringidos a sistemas que requieran de una frecuencia de
conmutacién baja (menor a 100 kHz), pues el incremento
de ésta, afecta directamente a los componentes pardsitos
del sistema Blake and Bull (2001).

Durante anos se ha dirigido un intenso esfuerzo de inves-
tigacién hacia el desarrollo de convertidores de potencia
tanto cuasi-resonantes como resonantes Outeiro et al.
(2016), cuya principal caracteristica es la de operar a
frecuencias de conmutacién mas altas (MHz), aplicando
técnicas de conmutacién a corriente o voltaje cero (ZCS
y ZVS), con el objetivo de tener un incremento en su
eficiencia, permitiendo el uso de MOSFETSs, diodos, disi-
padores, inductores, transformadores, capacitores y filtros
mas pequenos, ligeros y baratos, ayudando a su vez, a
tener un convertidor de menor relacién peso-tamano y con
mayor densidad de potencia, a diferencia de los PWM.

Una de las opciones que permite menores pérdidas
dindmicas en los interruptores, un incremento en fg,
mejores parametros de peso y tamano, y niveles mas
bajos de interferencia electromagnética (EMI), son los
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convertidores cuasi-resonantes Lee (1988). Los cuales pre-
sentan una estructura menos compleja, no requieren el
uso adicional de un tanque resonante y su resonancia solo
ocurre en un intervalo corto de tiempo, a diferencia de los
convertidores CD-CD resonantes.

El principio de estos convertidores se basa en anadir un
circuito resonante a través de su interruptor principal, el
cual dard forma a la corriente del interruptor para apa-
garlo a corriente o voltaje cero, reduciendo las pérdidas
por conmutacién y produciendo un incremento en su
eficiencia incluso a altas frecuencias (hasta 10 MHz).

Sin embargo, los convertidores cuasi-resonantes presentan
al menos dos dificultades desde el punto de vista del
control Kazimierczuk and Czarkowski (2012); primero
para que la conmutacion suave se cumpla, es importante
contar con un sensor de voltaje o corriente que anticipe el
apagado del interruptor y segundo el tipo de modelado,
pues debido al arreglo resonante, no es posible modelar la
topologia mediante la técnica de promediacién estandar
SSA (por sus siglas en inglés state space averaging), por
lo que es necesario utilizar una técnica de promediacién
generalizada conocida como GSSA (por sus siglas en
inglés generalized state space averaging).

El modelo GSSA, presenta mayor complejidad en su
estimacién y a diferencia de un convertidor PWM, no se
tiene clara la relacion directa entre el ciclo de trabajo (D)
v fsw, los cuales representan grados de libertad necesarios
para variar la potencia de salida en el convertidor.

De acuerdo a la literatura consultada, hay muchos traba-
jos enfocados en atacar parte de la problemdtica men-
cionada pero desde un enfoque distinto, por ejemplo,
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para la parte de control, en Bernet (2000) se detalla la
dependencia de la relacién de conversién de voltaje y la
frecuencia de conmutacién, en Hossain et al. (2018) se
muestran varias caracteristicas de control para conver-
tidores cuasi-resonantes y en Cervantes et al. (2003) se
resuelve parte del problema de regulacion de voltaje en
un convertidor con caracteristicas ZVS.

Por otro lado, la literatura también muestra la dificultad
de conseguir conmutaciones suaves en topologias cuasi-
resonantes, especialmente en la estimacién del tiempo
de apagado en el interruptor. Para este problema, se ha
implementado el uso de sensores externos de voltaje o
corriente a través del arreglo resonante. Sin embargo,
en muchos casos este censado suele presentar retrasos,
provocando que el interruptor no conmute cuando son los
cruces por cero.

De este breve resumen, los trabajos citados previamente
no consideran la influencia de la red resonante en la
relacién entre el ciclo de trabajo y la frecuencia de
conmutacién, los cuales son fundamentales para variar la
potencia del sistema y garantizar conmutaciones suaves
en la topologia, por lo que la principal aportacién de
este trabajo, es la de presentar una relacién D y fg,
mediante el anélisis de la etapa de potencia resonante, con
el objetivo de regular el voltaje de salida en un convertidor
Buck cuasi-resonante de media onda garantizando ZCS.
La estructura del documento se presenta de la siguiente
forma: la seccién 2 muestra las diferencias entre la relacién
de D y fs para un convertidor Buck PWM y un
Buck cuasi- resonante, la seccién 3 muestra el modelo
hamiltoniano conmutado de la topologia, la seccién 4
presenta la estrategia de control y la validacién numérica
y la seccién 5 presenta las conclusiones principales.

2. DIFERENCIAS ENTRE UN CONVERTIDOR
BUCK PWM Y UN CUASI-RESONANTE

El convertidor Buck PWM asi como sus senales de control
se presentan en la Fig. 1, este convertidor se compone
de dos elementos de conmutacién (@1 y Di), un filtro
pasa bajas (Lo y Cp) y una carga (R). La senial periddica
(Vs(t)) se obtiene operando a @1 a lo largo del periodo
de conmutacién (Ts,,) con la relacién del ciclo de trabajo
0 <D <1 (Fig. 1(b)).

De la Fig. 1(b), el valor promedio de V(t) se puede
estimar mediante el uso del modelo SSA;

1
Ts w

Tsw
V, = / V.(t)dt = Dv, (1)
0

De (1) se observa que el convertidor Buck PWM produce
un voltaje de salida cuya magnitud puede controlarse con
D, por lo tanto, la relacién directa entre D y la conversién
de voltaje (Vour ¥ (vg) ), se puede definir como:

D = Vout/vg (2)

A
Qi |tin: |+
l/g —_% Di Co= s: R Vou
Voa (a)

Vi)

Qi Qi

v

DT, »«1-DT.~»
(b)

Fig. 1. (a) convertidor Buck PWM y (b) senales de

conmutacion

Por otro lado, el convertidor Buck cuasi-resonante agrega
un arreglo resonante conformado por L, y C, (Fig. 2(a))
Liu et al. (1987). Los modos y tiempos de operacién,
asi como circuitos equivalentes y senales caracteristicas,
se muestran en la Fig. 2. Mismos que se describen a
continuacion:

e Modo carga del inductor resonante L, en el
intervalo de tiempo (Tp —T1): el circuito equivalente
se muestra en la Fig. 2(b), y se obtiene cuando el
interruptor (@) y el diodo (D1) estén ON. El tiempo
estimado de este modo se alcanza cuando la corriente
en L, (i,) es aproximadamente la corriente de salida
(i), y su intervalo de tiempo estéd representado por
la ecuacion de 7.

e Modo resonante en el intervalo de tiempo (T} —
T5): el circuito equivalente se muestra en la Fig.
2(c)), modo en que @ esta ON y Dy OFF, durante
este intervalo de tiempo L, y el capacitor resonante
(C,) forman un arreglo (tanque resonante) que obli-
gard a la corriente de entrada 4,(t) a circular por
él. El tiempo estimado de este modo se calcula de
acuerdo a 7s.

e Modo descarga del capacitor resonante C,
en el intervalo de tiempo (7o — 73): el circuito
equivalente se muestra en la Fig. 2(d), intervalo en
donde tanto ()1 como D; estdn OFF. En este modo,
la energia almacenada en C). del modo previo, se
descarga al filtro de salida (conformado por Lg y
Cp) v ala carga (R), la duracién de este intervalo se
calcula de acuerdo a 73.

e Modo freewheeling en el intervalo (75 — Ty): el
modo se observa en la Fig. 2(e). @1 estd OFF y Dy
ON, modo en que se descarga el capacitor resonante
C'., cuyo intervalo de tiempo se calcula como 74.

En contraste con el convertidor Buck PWM, el conver-
tidor de la Fig. 2 no puede ser analizado bajo la técnica
SSA, implicando un andlisis mas complejo de la dindmica
del sistema, ademds, fs, = 1/Ts, del convertidor cuasi-
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Fig. 2. Convertidor Buck cuasi-resonante con ZCS: (a) topologia de media onda, (b) carga del inductor resonante,
(¢) modo resonante, (d) descarga del capacitor resonante, (e) modo freewheeling y (f) sefiales caracteristicas del
convertidor donde iy(;) es la corriente de entrada, i, la corriente de salida y V() es el voltaje de salida.

resonante no es constante si no que representa un grado
de libertad para el control, lo cual no permite aplicar di-
rectamente el SSA. Por tanto, se recurre a generalizacion
ofrecida por el modelo GSSA.

2.1 Modelo GSSA

El modelo GSSA reduce la dimensiéon del modelo de
cuarto a segundo orden analizando solo la parte del filtro
pasa bajas, cuya dindmica en variables de estado tiene la
forma:

d’l)() - 0

Tt v

| =] T [£]+ L/ IEY
Gt " Lo Lo

donde vey ;) es la entrada de control, definida para
cada etapa de operacién del tanque resonante, por las
soluciones de las EDO definidas en cada etapa con sus
respectivas condiciones de frontera.
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0 ,t € ATy
vg(1 —cos(wt)) ,t € Amy
Ve = vg(l—cosﬂz)—é—ot,t € Ars (4)
0 " , 1 € A1y
donde A7; = [0,7;] representa las senales desplazadas

en cada una de las etapas del convertidor. 6, =
sin™! (Znir, /vy) el dngulo al cual la corriente del tanque
resonante (i) llega cero (definiendo la condicién para
la conmutacién suave) y Z, = +/L,/C, la impedancia
caracteristica del tanque.

Se observa que la topologfa del filtro no varfa en ninguna
etapa 7;, por lo que el modelo conmutado puede identifi-
carse como:

Qf(t) ZAix(t)-i-Bi(t), 1=1,2,--- ,k (5)

donde k = 4, 27 = [vg,,ir,], * = dz/dt y
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A=Ay = A3 = A, = | B0 Co
0 0
B1=B4=[0]7 By=Bs;=| Y
Ly

a cada etapa se le puede definir una fraccién de trabajo
u operacion respecto a T, 7; = D;Tsy. Silas funciones
de las variables de control de entrada estdn acotadas de
modo tal que fs,, sea mucho mas grande que la frecuencia
en el filtro de segundo orden (fp), entonces el modelo
conmutado (5) se puede promediar utilizando el GSSA
(Xu and Lee (1998)), es decir:

k 1 k ti
i=1 i=17ti-1

De acuerdo con (6), la ecuacién GSSA de (5) queda como

dvco _L i
dt _ RCy C U,
d’LLO _i 0 iLO
dt Lg (7)
0
+ | vg fsuw ‘
= H; (vg,1
Lo 27Tf1” (9 Lo)
donde:
Hi(vgin,) = 270 g4 % (1 _cos,)  (8)
! 9> Lol = 2’Ug # ZniLo z
con f, = 3=, wp = ﬁ y ganancia en estacionario

& = 0 y voltaje de referencia en la carga veo, = vg.

Yo fsw

Vg Conf,

H; (vg,11,) (9)

Como se puede observar en (9) es posible obtener una
relacion directa entre la variacién de fg,, v la relacion de
conversién del voltaje de entrada-salida del Buck Cuasi-
resonante, de tal forma que f4, representa un grado de
libertad para el algoritmo de control, a diferencia del
convertidor Buck PWM donde fs,, se mantiene constante
y se varia a D para regular el voltaje a la salida del
convertidor, de tal forma que los algoritmos de control
basados en el modelo GSSA se ven limitados a consid-
erar D constante (Lyshevski (2000)), variarlo dentro de
un rango limitado de operacién (Nejadpak and Tahami
(2013)) o introducir un sensor de corriente externo en el
inductor del tanque resonante (Pressman (2009)), para
asi poder implementar un comando de apagado externo
al algoritmo de control y no perder la condicién de con-
mutacién suave.

2.2 Relacion del ciclo de trabajo y la frecuencia de
conmutacion

En la Fig. 3 observa que D = (71 + 72)fsw al sustituir
los valores de 7 y T2 se obtiene la relacién del ciclo de
trabajo en funcién de la frecuencia de conmutacién fq,,,
es decir:

L, . 1 . Zn .
D= (lo + — arcsin (m)) fsw
Ug Wy Ug

FTon =71+ T2
Lo
|

(10)

in
vy
Qay

Amplitud

Tsw

Tiempo

Fig. 3. Relacion entre ciclo de trabajo y periodo de
conmutacién

Notar que el segundo término de (10) se puede aproximar
mediante su expansion en serie de Taylor a primer orden,
por lo tanto, la relacién de D queda de la siguiente forma:

L, Z,
D%io (+ >fsw

Vg Wrlg

(11)

Esta expresion permite hallar el valor del ciclo de trabajo
correspondiente a una frecuencia de conmutacién. Para
implementar esta relaciéon a un algoritmo de control, se
procede a obtener un modelo al cual se pueda aplicar
de forma sencilla (a diferencia del GSSA) un lazo de
control para la regulaciéon del voltaje de salida y que sea
robusto a variaciones en la carga. Este lazo usualmente
se ha implementado a través del control clasico PI,
sin embargo, la implementacién considerando la relacién
obtenida, permitird mejorar el rendimiento y ampliar el
rango de frecuencias de operacién para el convertidor
cuasi-resonante.

3. ESTRATEGIA DE CONTROL Y VALIDACION
NUMERICA

De la Fig. 2, para cerrar el lazo se utiliza un controlador
PI que sirva para encontrar a fs, como una funcién de D
utilizando la expresién (11). El controlador PI se obtiene
al suponer que existe una frecuencia de la senal cuadrada
(fy,), que genera una senal de voltaje de salida (vyes),

para lo cual, se defina a fsw = fsw— f1,, donde fq, es un
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término de correccion. La ley de control se propone de la
siguiente forma:

fsw - kp(vref - UO)

*w = kifsw~
Una vez que se obtiene a fg, y D, se genera la sefial
cuadrada «7. La implementacion se puede observar en
la Fig. 4. Para lo cual las ganancias consideradas del

controlador PI son: k, = 350 y k; = 900000, asi como las
condiciones iniciales de la parte integral es C.1 = 200000.

f r. k- ) o
g}
al[ cusﬂiilda e % fsw Contml v,

Fig. 4. Implementacién del controlador al sistema cuasi-
resonante

(12)

La evaluacién numérica se realizé en Simulink de MAT-

LAB con un paso de integracién fijo T's = 5 ns. Los
parametros del tanque resonante son: L, = 1.6 upH,
C, = 64 nF, que genera una frecuencia de resonan-

cia f, = 0.49736 M Hz, los pardmetros del filtro son
Ly = 0.2 mH y Cy = 20 pF, finalmente, la fuente de
alimentaciéon vy = 20 V. Los pardmetros se recuperaron
de Rameshkumar and Arumugam (2012).

El experimento se hizo en un lapso de tiempo de 25 ms,
en el cual se muestra que ante cambios de carga de hasta
el £60% del valor nominal, se sigue teniendo regulacién
de voltaje en la carga y conmutacién a corriente cero en
el interruptor. En la Fig. 5(a) se observa que el valor
inicial de la corriente i( es cero, y el transitorio llega a un
maximo de 5.5 A, para después llegar a un valor promedio
de 3.25 A.

Por otro lado, en ¢t = 5 ms se realiza un cambio de carga
de R=4Q a R =7 Q y la corriente se estabiliza en
1.85 A, en t = 10 ms se coloca la carga nominal del
convertidor R = 10 Q y la corriente se estabiliza en 1.3 A,
ent = 15 ms se hace un cambiode R=10Q a R =13 Q,
donde la corriente promedio es de 1 A. Finalmente, en
t = 20 ms se realiza el ultimo cambio de R = 13 Q a
R =16 Q donde la corriente promedio es de 0.8 A.

De las anteriores variaciones. es importante notar que
la corriente presenta un rizado debido a la conmutacién
del interruptor. En la Fig. 5(b) se observa el voltaje de
referencia v,y = 13 V' y el voltaje de la carga, notar que
el error en estado estacionario es cero y el error maximo
en el transitorio es del 40%, el error alcanza este maximo
ya que se parte de condiciones iniciales igual a cero. En
la Fig. 5(c) se observa a D y fs, de la senal cuadrada a;.

Notar que D se modifica en los cambios de carga pero se
mantiene entre cero y uno. Con respecto a fg,, observe
que se mantiene cercana al 50% de f,.. Tenga en cuenta
que la ecuacién (11) relaciona de forma lineal a D y fg
de a1, por lo tanto sus formas de onda son similares.

5 — o | |
4 i
= 3 i
oMl i
1l v .
| | | |
0 5 10 15 20 25
20 (a)
Uref
— g
16 .
2 A
> nnvn v ﬂv A, I\,
12ffv | ]
8 Il Il Il Il
0 5 10 15 20 25
1
0.8 (b)
. — D
06 — fou ||
=5 [P -
3 | f
Gy 0.4 -
S \~
= 02} \7 Y |
Q
| | | |
0 5 10 15 20 25

Fig. 5. Estados del convertidor

Finalmente, la Fig. 6 muestra un acercamiento al estado
estacionario bajo las siguientes variaciones; en la Fig.
6(a) con R = 4 Q, la Fig. 6(b) con R = 10 Q y la
Fig. 6(c) con R = 16 . Notar que en las tres gréficas
se observa la corriente i, y el voltaje v,, que son las
variables del tanque resonante, y la senal cuadrada aq,
que es la variable de control, las figuras muestran que
se satisface la condicién de conmutacion a corriente cero
con diferentes condiciones de carga. Ademads, se observan
los cuatro modos de operacién del convertidor cuasi-
resonante descritos en la Seccién 2, por lo que se puede
concluir que el sistema presenta robustez, conmutacién
suave y garantiza la correcta regulacion de voltaje ante
variaciones de carga.
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Fig. 6. Conmutacién a corriente cero después de la
variacion de carga.

4. CONCLUSIONES

De acuerdo a los resultados obtenidos es posible estimar
una relacion entre el ciclo de trabajo y la frecuencia de
conmutacién para un convertidor Buck cuasi-resonante,
la cual permite obtener una solucién directa del ciclo de
trabajo en funcién de la carga del convertidor, por lo
que es posible garantizar conmutaciones suaves en el es-
tado estacionario bajo distintas perturbaciones. Las varia-
ciones realizadas, corresponden al 60% del valor nominal
de la carga del convertidor y los resultados obtenidos en
simulaciéon muestran un correcto funcionamiento presen-
tado por el método de control, el cual regula el voltaje de
salida, con un porcentaje de error de estado estacionario
de 0% y un error méximo en el transitorio del 40% debido
a las condiciones iniciales.
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