.MOLOG,
C " Ca

UNIVERSIDAD TECNOLOGICA DE LA MIXTECA

DISENO E IMPLEMENTACION DE UN CONTROL GPI EN UN
FPGA PARA UN CONVERTIDOR CD-CD TIPO REDUCTOR

TESIS PARA OBTENER EL GRADO DE

MAESTRO EN ELECTRONICA Y COMPUTACION

PRESENTA

ING. ERIC WILLIAM ZURITA BUSTAMANTE

DIRECTOR DE TESIS
DR. JESUS LINARES FLORES
CO-DIRECTOR DE TESIS

DR. ENRIQUE GUZMAN RAMIREZ

HUAJUAPAN DE LEON, OAXACA, SEPTIEMBRE DE 2011.






I

Tesis presentada en Septiembre de 2011
ante los siguiente sinodales:

Dr. Antonio Orantes Molina

Dr. José Anibal Arias Aguilar

Dr. Marco Antonio Contreras Ordaz
Director de tesis:

Dr. Jestus Linares Flores
Co-Director de tesis:

Dr. Enrique Guzmén Ramirez






A Jana y Analleli, mis dos tesoros mds preciados.






Agradecimientos

En primer lugar agradezco a Dios por haberme permitido cumplir un sueno
mas en mi vida, por darme una oportunidad cada dia de ser mejor persona.

Agradezco profundamente a mi esposa Analleli, por ser el motor que impulsa
mi vida, por soportarme y amarme todos los dias. Gracias Analleli por la
paciencia que has tenido.

A mi hija Jana, mi princesita que con sus risas, besos y abrazos, ilumina mi
vida a cada instante.

A mi padre Elfego Zurita Torres por todo el apoyo que me ha brindado
durante toda mi vida, a mi madre Gema Bustamante Alcazar por todo el
amor y carino inagotable. A mi segunda madre Aurea Santiago Figueroa,
por su amor incondicional, por ensenarme que realmente existe el amor. A
mis hermanos Didyer, Moctezuma y Quetzalcoat] Zurita Bustamante, por
su amistad, carino y apoyo inquebrantable.

Al Dr. Jesis Linares Flores mi director de tesis, por todo el apoyo brindado
en este trabajo. Gracias por su tiempo, por sus valiosos comentarios, por sus
palabras en momentos dificiles y sobre todo por ser un amigo.

Al Dr. Enrique Guzméan Ramirez mi co-director de tesis, por su amistad, por
el tiempo y apoyo brindado durante este trabajo, por sus valiosas clases y
observaciones que hicieron mejorar este trabajo.

A mis sinodales Dr. Antonio Orantes Garcia, Dr. José Anibal Arias Aguilar
vy Dr. Marco Antonio Contreras Ordaz por su disposicién en la revision de
esta tesis, asf como los valiosos comentarios y observaciones que ayudaron a
mejorar enormemente el documento.

A mis amigos Andrea (Ande), Ulises (Uli), Fidel (Pollo), Miguel (Miguelin),

por todos esos momentos divertidos, gracias por todas las sonrisas, por los
momentos de ocio en el laboratorio, por las retas de "Smash” (que al final no

VII



VIII AGRADECIMIENTOS

pudieron vencer a "Yoshi”) y como olvidar las tlayudas y los "gallos” que se
escapaban en el karaoke.

A los encargados del laboratorio Miguelin, Vince, Magdiel y Juan Carlos,
por brindarme su apoyo y amistad.

A mi amigo Dayfel, por el gran apoyo que siempre he recibido, su valioso
tiempo de grandes platicas y consejos y por la gran amistad que hemos
conservado durante varios anos.

A Carmen Martinez Torres, por la ayuda brindada durante mi estancia en el
posgrado de la Universidad Tecnolégica de la Mixteca, pero sobre todo por
su amistad.

A la Universidad Tecnologica de la Mixteca por permitirme ser uno de sus
alumnos y forjarme dentro de sus aulas. A mis profesores de la maestria de
los que aprendi cosas nuevas e interesantes.

Agradezco al CONACYT por la beca otorgada (Becario 223662), apoyo con
el cual pude concluir mis estudios de maestria.

Finalmente agradezco a los desarrolladores de la plantilla en latex TEXIS,
que fue una herramienta muy util para realizar este documento en latex.



Resumen

En este trabajo se presenta el diseno e implementaciéon en una tarjeta
NEXYS?2 Spartan-3E FPGA Board, que incluye un FPGA Spartan-3E1200
de la compania Xilinx, del controlador Proporcional Integral Generalizado
mejor conocido en la literatura como GPI, para la regulaciéon del voltaje de
salida del convertidor CD-CD tipo reductor. Las caracteristicas del desem-
pefio que exhibe el controlador GPI en lazo cerrado son: rapida respuesta
estatica y dindmica ante una excitacién constante, sobretiro porcentual me-
nor al 2%, tiempo de establecimiento corto, rapida recuperacion de la senal
de referencia ante perturbaciones del tipo constante y rampa desconocidas.
Ademis, de que evita el uso de sensores en la medicién de todos los estados
del sistema, ya que a través de reconstructores integrales que miden la entra-
da y la salida se consigue estimar los estados que necesita el controlador para
operar. Esta técnica de control se basa en la propiedad de controlabilidad de
sistema, la cual implica que el sistema tiene la propiedad de ser diferencial-
mente plano y mediante la cual el controlador GPI reconstruye los estados
no medidos, y demuestra la estabilidad del error del controlador en lazo ce-
rrado. Dentro del mismo FPGA se describié e implementé un modulador de
anchos de pulsos (PWM), esto para activar y desactivar el semiconductor
del convertidor CD-CD. Para la implementacién del controlador propuesto
en el FPGA se disefian y describen los modulos que lo integran bajo el for-
mato de punto flotante en precision simple del estandarlEEE-754 mediante
el lenguaje descriptor de hardware VHDL, siguiendo una metodologia des-
cendente (Top-Down). Debido a que el FPGA utilizado en este trabajo no
cuenta con un convertidor analégico digital, esto para convertir la senal del
voltaje de salida del convertidor reductor a una senal digital, fue necesa-
rio utilizar un convertidor ADC0820 externo cuyo tiempo de conversién no
afecté de manera significativa el desempeno del controlador en lazo cerrado.

Finalmente, en este trabajo se compard el desempeno del controlador
GPI contra un controlador PID cléasico para la regulacién del voltaje de
salida del convertidor reductor. Resulté que el controlador GPI presenta una
mejor respuesta estatica y dindmica ante una sefial de referencia constante, y
una mas rapida recuperaciéon de la senal de referencia ante una perturbaciéon
stibita estatica y dindmica de carga que el controlador PID cléasico.
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Capitulo 1

Introduccion

RESUMEN: En este capitulo se presenta un panorama general acerca
de los convertidores CD-CD y del control GPI. Se muestra el estado
del arte que hay detras de este trabajo y que da hincapié a realizar
esta tesis, por lo cual se muestra también el planteamiento general
del problema, las hipotesis, y la justificacion y los objetivos que se
alcanzarin al terminar el presente trabajo.

1.1. Introduccién

En la industria moderna nos encontramos con dos necesidades fundamen-
tales que deben ser atendidas por la ingenieria electrénica. Por una parte se
requiere disponer de sistemas electrénicos que permitan realizar la conver-
si6n entre las diferentes formas en las que se maneja la energia eléctrica y por
otra, son necesarios sistemas electrénicos que permitan controlar los proce-
sos industriales en los que se utiliza esta energia. La electrénica de potencia
serd aquella parte de la electréonica encargada del control y la conversién de
la energia eléctrica (ver [I]). Como ejemplo de aplicacion de la electrénica
de potencia podemos pensar en una de las necesidades més frecuentes de la
industria, el control de la velocidad de un motor de corriente directa. Para
realizar este control normalmente se recurre a variar el voltaje de armadura
con que se alimenta directamente el motor. Puesto que la energia eléctrica
disponible en la red es de corriente alterna, se necesita disponer de un siste-
ma electrénico que permita realizar la conversién de la energia eléctrica de
corriente alterna (CA) a energia eléctrica de corriente directa (CD), ademas,
que realice el control del voltaje de corriente directa de forma que permita
regular eficientemente la velocidad del motor segin las necesidades del pro-
ceso [2]. Pese a que los procesos de conversion y control de la energia eléctrica
pueden ser realizados por el drea de ingenieria eléctrica clasica (electrotec-
nia), lo cierto es que cada vez mas se estd imponiendo la utilizacion de las
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S— Salida
Entrada Circuito Eléctrica | Sistema a

Eléctrica de accionar

Potencia

|

Circuito de
disparo y
bloqueo

|

Referencia Circuito
EE— de

control

Figura 1.1: Estructura béasica de un sistema de potencia.

soluciones aportadas por la electronica de potencia. Esto se debe a que las
ventajas aportadas por la electrénica superan con creces a los inconvenien-
tes, los cuales, ademds, cada vez son menores debido al constante desarrollo
de técnicas y componentes en el campo de la electronica de potencia [3], [4].
A continuacion se indican las ventajas e inconvenientes de la electronica de
potencia respecto a la electrotecnia clasica en el estado actual de la técnica.

VENTAJAS:

a) Mejores caracteristicas eléctricas (rapidez, etc.).

b) Mayor fiabilidad y duracién.

d) Ausencia de vibraciones.

)
)
c¢) Carencia casi total de mantenimiento (no existen partes moviles).
)
e)

No hay arco eléctrico, evitdndose asf inconvenientes tales como el des-
gaste de contactos, generacion de ruido electromagnético.

DESVENTAJAS:

a) Menor robustez eléctrica, es decir, menor capacidad para soportar so-
bretensiones y sobreintensidades.

b) Algunos montajes son muy caros. Esta desventaja es cada vez menor,
debido al avance en la fabricaciéon de semiconductores de potencia.

Todos los sistemas electrénicos de potencia presentan una estructura ba-
sica similar formada por tres bloques: el circuito de potencia, el circuito de
disparo y bloqueo y el circuito de control, tal y como se muestra en la figura

int
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El circuito de potencia comprende dispositivos de potencia que al agru-
parse forman diferentes topologias correspondientes a cada tipo de converti-
dor. Los circuitos de potencia se encargan de actuar sobre la energia eléctrica
presente a la entrada del sistema para convertirla en energia eléctrica, con
la forma deseada, y la cual esta disponible a la salida. El circuito de control,
como lo indica su nombre, se encarga de controlar el proceso de conversion
de energfa. Fste control se realiza comparando la salida del sistema con la
salida deseada, y conforme al resultado, se generan las seriales necesarias pa-
ra disparar y bloquear los semiconductores de potencia de forma adecuada
[LL 5L 6]

Los circuitos de disparo y bloqueo se encargan de dar a las senales que
provienen de los circuitos de control los niveles de voltaje y corriente adecua-
dos para poder disparar y bloquear los semiconductores de potencia, ademés
proporcionan aislamiento galvanico necesario entre la etapa de potencia y la
de control [I, B, [6]. Los sistemas electronicos de potencia se clasifican segun
el tipo de conversion de energia que realizan. Por tanto se puede clasificar a
los convertidores en la siguiente forma:

Rectificadores o convertidores CA-CD. Son convertidores de corriente
alterna a corriente continua. Entre sus aplicaciones se encuentran:

Alimentacion de equipos electronicos.

Control de motores de CD.

Transporte.

Transporte de energfa en CD y alta tension.

Reguladores de corriente alterna o convertidores CA—CA. Estos convier-
ten voltaje alterno de una determinada frecuencia y amplitud, en un voltaje
alterno de amplitud variable a la misma frecuencia. Algunas aplicaciones son:

= Calentamiento industrial.
s Control de nivel de iluminacion.

= Control de velocidad de motores de induccion.

Inversores o convertidores CD-CA. Son convertidores de corriente conti-
nua a corriente alterna. Posibles aplicaciones pueden ser:

= Conversion de CD a CA en lineas de transporte de CD.

= Accionadores de motores de CA en aplicaciones industriales.
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= Suministros de aeronaves.

= Calentamiento por induccién.

Choppers o convertidores CD-CD. Este tipo de convertidores, transfor-
man voltaje continuo en otro de amplitud variable. Pueden ser utilizados
en:

= Alimentacién y control de motores de CD a partir de baterias.
s Automoviles y demas vehiculos eléctricos.

s Fuentes de alimentaciéon de equipos de computo.

» Telefonia celular.

» Fuentes ininterrumpidas (UPS, Uninterruptible Power Supply).

Este trabajo de investigacién abordard en especifico el control en lazo
cerrado del convertidor CD-CD tipo reductor, por ello es de interés el hacer
un estudio a detalle de este tipo de convertidor, a continuacién se propor-
cionara la definicion exacta de este dispositivo y sus diferentes tipos de leyes
de control que se han disenado e implementado a lo largo del tiempo.

DEFINICION 1 . Un convertidor CD-CD es un circuito electrénico de poten-
cia que transforma, a partir de una fuente de energia constante (voltaje o
corriente), a un voltaje o corriente constante requlado (que no depende de las
variaciones en la fuente de entrada y de la carga) y de amplitud configurable

3.

En los convertidores de potencia se distinguen dos etapas principales, las
cuales se muestran en la figura La etapa de potencia esta constituida
por interruptores electronicos de potencia (diodos, MOSFETs, BJTs, etc.),
componentes pasivos de filtrado y almacenamiento de energia (inductores y
capacitores). Esta etapa es caracterizada por ser la que realiza la transfe-
rencia de energia entre la entrada y la salida, de forma que los componentes
que la integran sean sometidos a voltajes y corrientes del mismo orden de
magnitud que las existentes en la fuente de entrada y la carga.

La etapa de control constituye la parte principal de convertidor y es
la encargada de decidir la activacién y bloqueo de los interruptores a fin
de conseguir una salida regulada. En esta etapa no se realizan operaciones
de transferencia de energia y por tanto estd constituida por elementos de
pequefia potencia. En la siguiente seccién se abordara el estado del arte de
los diversos trabajos publicados en el disefio e implementacién de diferentes
leyes de control para el convertidor CD-CD tipo reductor.
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Etapa de Potencia
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Figura 1.2: Esquema de un convertidor CD-CD.

1.2. Estado del Arte

En anos recientes han sido reportados algunos trabajos relacionados con
el convertidor CD-CD tipo reductor (Buck); la tematica abordada por dichos
trabajos esta relacionada con cuestiones que van desde el modelado matemé-
tico, control y aplicaciones especificas tales como elevador eléctrico espacial
alimentado via paneles solares, cargadores eficientes de baterias a través de
paneles solares, construccién de convertidores alimentados por celdas solares
que extraen eficientemente la maxima potencia de salida de un panel solar
bajo diferentes condiciones meteorolégicas, etc., [7, &, @, [10].

Por otro lado, las diferentes técnicas de control que han sido disenadas
e implementadas para el convertidor reductor en diferentes aplicaciones van
desde controladores discontinuos (control por histéresis, y control por modos
deslizantes) hasta controladores continuos, como por ejemplo el control GPI
(Generalized Proportional Integral), control por planitud diferencial, control
PID lineal y no lineal y control basado en pasividad [11], 12} 13}, [14].

En este trabajo nos enfocaremos a la técnica de control GPI propuesto
por Fliess y colaboradores, esta técnica ha sido implementada para el control
de convertidores de tipo CD-CD y para el control de sistemas electromecani-
cos. La técnica GPI presenta las siguientes caracteristicas en su desempeno
en lazo cerrado: rapida respuesta dindmica, robustez ante perturbaciones del
tipo constante y rampa desconocidas y reduccién en el uso de sensores en la
medicién de los estados del sistema. Para la reduccién en el uso de sensores
en su implementacion, la técnica GPI se basa en reconstructores integrales
de estado midiendo tnicamente la entrada y la salida del sistema [15], [16].
(Ver ademas [17,, 18]). En [19] se presenta un esquema de control GPI para
controlar el torque de un brazo simple flexible donde la tinica variable medida
del sistema es el torque. El esquema GPI propuesto es robusto con respec-
to a los efectos de perturbaciones desconocidas de friccién de Coulomb. Un
trabajo similar se observa en [20], donde se presenta un controlador adap-
table para un brazo flexible, el cual se basa en identificaciones algebraicas
de pardmetros y un control proporcional integral generalizado. Los autores
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desarrollan un controlador GPI combinado con la identificacién de parame-
tros no conocidos en lazo cerrado, el cual presenta una robustez con respecto
a las no linealidades del motor del sistema. Por otra parte, en [21] se utiliza la
técnica GPI para controlar un convertidor de potencia CD-CD tipo reductor
(Buck) implementado unicamente mediante capacitores (no utiliza inducto-
res de alta frecuencia), el control de corriente regula el voltaje de salida del
convertidor reductor (CCS, Current Control Scheme). Este control GPI pro-
puesto es robusto con respecto a variaciones sibitas de carga y solo requiere
de la medida del voltaje de salida del convertidor para poder estimar la va-
riable de corriente a través de un reconstructor integral. El desempeno del
control GPI es evaluado mediante un simulador. Por otro lado, el trabajo pu-
blicado por Franco-Gonzélez [17] presenta un convertidor multivariable del
tipo CD-CD con topologia elevadora-elevadora (Boost-Boost), constituido
por dos convertidores elevadores (Boost) en cascada en modo de conduccion
continua, donde cada convertidor alimenta una carga resistiva. Desarrollan
un controlador por modos deslizantes, basado en la técnica GPI para la tarea
de regulacién. El control por retroalimentacién utiliza solo el monitoreo de
los voltajes de salida en los capacitores del convertidor, asi como senales de
entrada representadas por la posicion del interruptor. Ademas la robustez del
sistema se prueba mediante variaciones stibitas de las resistencias de carga de
cada uno de los convertidores. La implementacién experimental del controla-
dor fue realizada a través de una computadora y una tarjeta de adquisicion
de datos utilizada como interfaz. En la investigacion realizada y publicada
en [22] se presentan resultados a nivel de simulacion del desempeno de un
controlador GPI para un control de arranque suave para un motor de CD
accionado mediante un convertidor de CD-CD tipo reductor (Buck). El mo-
dulador utilizado para la implementacion del controlador fue un sigma-delta
(Ver [15]). El esquema de regulacion propuesto se basa en la propiedad de
los sistemas diferencialmente planos para el control directo de velocidad en
el eje del motor ([18]). Como consecuencia, el controlador de arranque suave
por retroalimentacién GPI no se basa en observadores asintoticos ni calculos
basados en muestreos para la estimacién de estados, si no se basa en la re-
construccién mediante integradores de los estados midiendo la entrada y la
salida del sistema.

En lo que se refiere a trabajos publicados sobre controladores robustos
implementados en FPGA para la regulacién del voltaje de salida del conver-
tidor CD-CD tipo reductor (Buck), se tiene el trabajo reportado en [23] el
cual presenta la comparativa entre dos controladores promedio del tipo PID.
El primero corresponde a un PID clasico, mientras que el segundo correspon-
de a un controlador PID no lineal. Los resultados experimentales muestran
que el controlador PID no-lineal presenta una mejor respuesta dindmica en
la variable de salida y un menor tiempo de recuperacion de la senal de refe-
rencia cuando se presenta una perturbacién desconocida por el sistema. Por
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otro lado, en el trabajo reportado en [24] proponen un disefio modular de un
controlador PID por retroalimentaciéon embebido en un arreglo de puertas
programable en campo (FPGA, Field Programmable Gate Array). Proponen
un sistema de aritmética distribuida, el cual es un algoritmo de célculo de
bits en serie que realiza la multiplicacion mediante LUT (Look Up Tables),
para controlar un sistema de temperatura. Los resultados obtenidos mues-
tran una buena estabilidad y rendimiento del controlador en lazo cerrado. En
[25] se presenta una aplicacion digital de una estrategia para la observacion
de los voltajes en los capacitores flotados que conforman a los convertidores
multicelda apilados. En este trabajo se disena un observador de estados a
través de la técnica por modos deslizantes (sliding mode) para observar los
voltajes en los capacitores flotados, el observador es digitalizado e imple-
mentado en el FPGA. Los resultados muestran una buena estimacion de los
voltajes en los capacitores. Por otra parte, Naouar et. al. [26] muestran los
beneficios de usar FPGAs en sistemas de control industrial, especificamente
técnicas de control aplicados a maquinas de CA. Implementan un contro-
lador de corriente ON-OFF, un controlador PI clasico, y un controlador de
corriente predictivo. Para cada caso, disenan una arquitectura dedicada en
FPGA y se tienen resultados experimentales relevantes en cuanto al desem-
peno de cada uno de los controladores. Por otro lado, Yanxia Gao et. al.
[27] presentan el diseno de un control PID clésico y un Modulador digital
por ancho de pulso (DPWM) como médulo principal, para un convertidor
CD-CD tipo reductor (Buck). Para verificar la eficiencia del DPWM, se im-
plementa el DPWM de 11 bits en un FPGA. Los resultados experimentales
muestran la funcionalidad del DPWM a una frecuencia fija de 2 MHz, donde
también se presenta una rapida respuesta transitoria del voltaje de salida
del convertidor y una robustez ante cambios stibitos en la carga. La imple-
mentacién la realizan en un FPGA Virtex-II Pro XC2VP30. El articulo de
Saggini [28] muestra la implementacion de un estimador de eficiencia imple-
mentado con la técnica de control digital aplicado a un convertidor reductor
(Buck), basado en una estimacién indirecta de la razon entre la corriente de
entrada y salida del convertidor. Para la implementacién experimental del
estimador se utiliza solamente un sensor de corriente para el monitoreo de
la corriente que circula en el capacitor de salida del convertidor. Los resulta-
dos de la implementaciéon muestran que el error maximo de estimacion esta
alrededor del 5 %. Con base al estudio sobre el control del convertidor CD-
CD tipo reductor hecho previamente se formulan las siguientes preguntas de
investigacion.

= ; Es factible la implementacién de un convertidor GPI para un conver-
tidor reductor en un dispositivo l6gico programable?

= ;Qué tipo de aritmética serd necesaria implementar en el dispositivo
logico programable para poder implementar el control GPI?
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» ;Cuél es el dispositivo l6gico programable que se ajuste mejor a la
necesidad de implementar la ley de control para regular el voltaje de
salida del convertidor reductor?

= ;Se puede implementar la ley de control y el modulador por ancho de
pulsos en la misma plataforma sin necesidad de componentes externos?

= ; El control GPI implementado en el dispositivo l6gico programable se-
guira siendo robusto ante perturbaciones desconocidas por el sistema?

1.3. Planteamiento del Problema

Para obtener un voltaje deseado a la salida del convertidor reductor,
que sea menor al voltaje de su alimentacién principal, es necesario disenar
un sistema de control que sea capaz de regular el voltaje a su salida en
un tiempo muy corto sin causar sobretiro méas alla del 2% en la respuesta
transitoria. Ademas, otra caracteristica importante a tomar en cuenta, es
que al conectar cargas desconocidas a la salida del convertidor, éste pueda
en primera instancia mantener el voltaje deseado y en segundo disminuir el
efecto de la perturbacion en el voltaje causado por la conexion de cargas
desconocidas a su salida.

Muchas aplicaciones pueden resolverse mediante el uso de una compu-
tadora, sin embargo, ejecutar aplicaciones de medicién o control en una
computadora estandar con un sistema operativo de propésito general puede
hacer que el sistema falle. Esto debido a que en cualquier instante el sistema
operativo puede causar un retardo en la ejecuciéon debido a multiples causas:
ejecutar un antivirus, actualizar graficos, realizar tareas en segundo plano,
entre otras; lo que resulta una desventaja de la computadora por el tiempo
de procesamiento [29]. Asi, las aplicaciones que se ejecutan en una compu-
tadora son programadas y se necesita cargar en memoria los datos y codigo
a ejecutar en un procesador, con lo que se podria decir que la computadora
permite ejecutar porciones de codigo a la vez, en contraste con el FPGA
donde el sistema implementado es la aplicaciéon final y ademés permite el
paralelismo.

Para dar solucion al problema planteado, es necesario utilizar una plata-
forma que permita implementar la ley de control GPI junto con su modulador
para activar y desactivar al semiconductor de potencia del convertidor y asi
regular su voltaje de salida. Por tanto, se propone la utilizaciéon de un FPGA
para implementar el control GPI y un modulador por ancho de pulsos mo-
delados mediante lenguaje VHDL. Para poder representar el amplio rango
de valores de los resultados de las operaciones del controlador GPI, se hace
necesaria la utilizacién de aritmética de punto flotante. Por ello se propo-
ne implementar los componentes del controlador como unidades de punto
flotante de precision simple. Asi mismo generar mediante el lenguaje des-
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Figura 1.3: Diagrama a bloques del control GPI en un FPGA.

criptor de hardware VHDL, la senal portadora del modulador, ademas de
la unidad de comparacién que son componentes principales del modulador
de ancho de pulsos. La adquisicién de las muestras del voltaje a regular se
obtendra mediante un convertidor analégico digital (ADC, Analogic Digital
Conwerter), el cual es el tinico hardware adicional al FPGA para controlar al
convertidor reductor. En la figura [L.5| se muestra el diagrama a bloques del
diseno del control GPI en un FPGA para la regulaciéon del voltaje de salida
del convertidor CD-CD tipo reductor.

1.4. Justificacién

Desde que una computadora tiene que ejecutar multiples tareas, no per-
mite la implementacién de una sola aplicacién final. El tiempo de procesa-
miento es mayor que otras tecnologias donde se implementa tnicamente la
aplicacién de control, es importante abrir el campo y buscar otras alterna-
tivas que den solucion a problemas especificos como los que se presentan
en el area de control automaético aplicado a electrénica de potencia. Dise-
nar con base en un FPGA presenta las siguientes ventajas: rapido tiempo
de desarrollo, facilidad en reconfiguracién del sistema realizado, ejecucion
concurrente que repercute en bajos tiempos de procesamiento, uso de len-
guajes descriptores de hardware estdndares, etc.; esto permite implementar
aplicaciones auténomas eficientes. Aunado a esto, en la literatura no se en-
cuentran trabajos relacionados del control GPI implementado en un FPGA
para el control del convertidor CD-CD tipo reductor. Con lo cual da pauta
a desarrollar controladores lineales y no lineales dentro de un FPGA pa-
ra el control de convertidores CD-CD y asi explotar sus caracteristicas de
rendimiento en un margen mas amplio.
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1.5. Hipotesis

En base a las preguntas de investigacion formuladas en el apartado an-
terior, se plantean las siguientes hipotesis:

= Los dispositivos l6gicos programables son componentes que contienen
conjuntos de elementos l6gicos, los cuales pueden configurarse en cual-
quier funcién logica que el usuario decida. Asi con la logica programable
o logica reconfigurable se pueden implementar simples funciones hasta
sistemas complejos en un solo circuito integrado de este tipo de logi-
ca. La programacion de estos dispositivos generalmente se realizan a
través de una computadora, sin embargo, para su funcionamiento no
es necesario el uso de la misma. Por tanto, una implementacién de un
algoritmo GPI puede perfectamente realizarse dentro de un dispositivo
logico programable.

= Como el rango de valores que manejan las variables del controlador GPI
es muy amplio, los cuales suelen tener valores muy pequerios (alrededor
de 1079) y valores muy grandes (alrededor de 10'?). Esto implica que
al emplear una aritmeética en punto fijo implicaria el uso de muchos
recursos dentro del dispositivo, por tanto serfa més adecuado el uso de
una aritmeética de punto flotante de precisién simple.

s Los dispositivos logicos programables como el FPGA contienen blo-
ques légicos cuya interconexién y funcionalidad se pueden programar.
Aunado a esto, los FPGAs permiten la ejecucién en paralelo de las
unidades modeladas, con lo que es posible utilizar un FPGA para la
implementacién del controlador GPI.

» Como los FPGAs permiten la ejecucion en paralelo de las unidades
modeladas, es factible disenar el control GPI y el modulador por an-
cho de pulsos en un mismo FPGA, sin necesidad de generar la senal
portadora y el comparador de forma externa.

= La técnica de control GPI hace uso de reconstructores integrales para la
estimacion de las variables midiendo la entrada y la salida, lo cual evita
medir més de una variable de estado. Los términos de integracién del
error de que estd compuesto la ley de control GPI dentro del FPGA
para la regulacion del voltaje de salida del convertidor CD-CD tipo
reductor, mantendra la caracteristica de robustez en la variable del
voltaje de salida del convertidor.



1.6. Objetivos 11

1.6. Objetivos

1.6.1. Objetivo General

Disenar un Controlador Proporcional Integral Generalizado (GPI) e im-
plementarlo en un FPGA para la regulacion del voltaje de salida del conver-
tidor CD-CD tipo reductor (Buck).

1.6.2. Objetivos Especificos

= Implementar un control GPI en un Arreglo de Compuertas Programa-
bles en Campo, especificamente en una tarjeta NEXYS2 Spartan3E.

= Desarrollar unidades de aritmética necesarias en punto flotante, basada
en el estandar IEEE 754, para una precision simple (nameros de 32
bits).

= Implementar el control GPI, y el modulador por ancho de pulsos dentro
de la misma tarjeta FPGA sin necesidad de componentes externos
interfazados al FPGA.

= El control GPI implementado debe heredar la caracteristica de robustez
aun cuando este sea implementado dentro del FPGA, sometiendo al
sistema a cambios bruscos de carga estatica y dindmica.

1.6.3. Objetivos Secundarios

= Realizar un anéalisis matematico de un convertidor CD-CD tipo re-
ductor en estado transitorio y en estado estable en modo conduccién
continuo (MCC), para obtener el modelo matematico del convertidor.

= Realizar una simulacién del convertidor CD-CD tipo reductor para
observar el comportamiento del circuito.

= Disefiar un control GPI basado en el modelo promedio del convertidor
CD-CD tipo reductor con el fin de obtener las ecuaciones matemaéticas
y su posterior modelado en lenguaje VHDL.

= Disenar una unidad de multiplicaciéon de nimeros en punto flotante, y
modelarla mediante VHDL.

= Disenar una unidad de suma de niimeros en punto flotante, en VHDL.
= Realizar un mdédulo de integracién en VHDL, en punto flotante.

= Simulacién de la ley de control mediante herramientas como Matlab®),
Psim y ModelSim®).
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1.6.4. Metas
= Implementacién un sistema convertidor reductor.

s Implementacion de un controlador GPI en un FPGA utilizando el len-
guaje descriptor de Hardware VHDL para modelar el disefio del control.

= Comprobar el funcionamiento de la plataforma experimental en lazo
abierto y cerrado.

1.7. Contenido del documento

El presente documento esté estructurado de la siguiente forma:

El capitulo [1| presenta una breve introduccién sobre convertidores CD—
CD, el estado del arte que hay detras de este trabajo, el planteamiento del
problema, justificacién, hipotesis y objetivos del presente trabajo de investi-
gacion

En el capitulo [2] se desarrolla el modelo matemético del convertidor re-
ductor. Se obtienen las ecuaciones necesarias para disefiar un convertidor
CD-CD tipo reductor, y el modulador por ancho de pulsos.

El capitulo [3| muestra la teoria relacionada con la planitud diferencial.
Se obtiene la salida plana del sistema, y se hace un anélisis del controlador
GPL

El capitulo [4) muestra los métodos utilizados para la implementacion del
controlador GPI y el PWM. Se describen las caracteristicas del punto flotante
y se muestra el lenguaje descriptor de hardware utilizado en la descripcion.

En el capitulo 5] se presentan las simulaciones del sistema final, y los
resultados obtenidos de la implementaciéon del controlador GPIL.

El capitulo [6] muestra las conclusiones y trabajos futuros obtenidos del
presente trabajo de investigacién.

Por altimo se muestran los apéndices y la bibliografia utilizada durante
el transcurso de este proyecto.



Capitulo 2

Modelado Matematico

RESUMEN: En este capitulo se obtiene en forma dinamica el modelo
promedio que describe el funcionamiento del convertidor eléctrico del
tipo CD-CD de topologia reductora, también se hace un anélisis en
estado estable para obtener las ecuaciones caracteristicas del circuito
en el modo de conducciéon continuo (MCC), posteriormente se disefia
un convertidor en el modo de conduccién continuo a una potencia
de salida de 1.44W, frecuencia de conmutacién de 48Khz y un rizo
de voltaje de salida del 0.5 %, finalmente se simula el circuito en el
programa PSIM.

2.1. Convertidores CD-CD

2.1.1. Imntroduccion

Una infinidad de aplicaciones industriales se hacen a través de los con-
vertidores de potencia del tipo CD—CD, como por ejemplo en aplicaciones de
fuentes de alimentacién de potencia ininterrumpibles, en impulsores de mo-
tores CD para traccién eléctrica en los trolebuses, en sistemas de iluminacién
que usan balastros electronicos, etc (véase [II, B, 30]). Por otra parte, la evo-
lucion de los semiconductores de potencia (interruptores) han hecho posible
que los ingenieros en electrénica de potencia disefien fuentes de alimentacion
con mayor eficiencia comparadas con la fuentes de alimentaciéon que utilizan
reguladores lineales [5]. Desde que los transistores han sido usados como dis-
positivos de conmutacién, las fuentes de alimentacién son conocidas como
transformadores de conversion de potencia de conmutacién. En los ultimos
anos, los convertidores de conmutacién rapida han venido utilizindose debi-
do a sus avances recientes en la tecnologia de semiconductores de potencia
[5]. Hoy en dia los dispositivos de conmutacion rapida estan disponibles en
el mercado con altas velocidades de conmutacién y altas capacidades en el

13
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manejo de potencia. Ahora es factible disefiar fuentes de alimentacion de
potencia por arriba del 90 % de eficiencia a un bajo costo y tamano pequeno,
ademéas de un peso muy ligero. Por otro lado, el modelado matemético en
forma promedio del convertidor eléctrico de topologia reductora ha servido
para entender mejor su aplicacién dentro del area de ingenieria de control,
ya que mediante el modelo promedio se ha podido analizar su estabilidad
en lazo abierto y en lazo cerrado; esto tltimo cuando se controla mediante
un compensador (véase [31]). El uso del modelo promedio del convertidor
reductor acoplado al modelo de un actuador electromecanico (motor de CD)
ha servido para tener una mayor eficiencia en la transformacién de poten-
cia eléctrica a potencia mecéanica, cuando a través del modelo se disena un
compensador de arranque suave de velocidad para el actuador electromecé-
nico(véase [22]). En muchos trabajos de control de convertidores eléctricos
del tipo CD-CD, se ha venido usando la técnica de modulacién de ancho de
pulso PWM para controlar el interruptor de potencia que hace funcionar a
los convertidores cd-cd tanto en lazo abierto como en lazo cerrado [30, B1.

2.1.2. Convertidor reductor “Buck”

Recibe el nombre de convertidor reductor debido a que el voltaje de
salida es menor que el voltaje de entrada, conservando la misma polaridad
que el voltaje de entrada. La figura [2.T] muestra el circuito de un convertidor
reductor, el cual consiste de una fuente de voltaje CD, un dispositivo de
conmutaciéon (interruptor) y un filtro pasabajas formado por una bobina y
un capacitor, que alimentan una carga.

El dispositivo de conmutacién es el encargado de conectar y desconectar
la fuente de alimentaciéon al inductor. En el tiempo en que el interruptor
estd encendido, se encuentra en estado ON, la corriente fluye a través del
inductor alimentando la carga y el capacitor comienza a cargarse (Ver figu-
ra . Durante el intervalo que el interruptor estd apagado, estd en OFF,
la corriente almacenada en el inductor empieza a fluir a través del diodo y
alimenta la carga. Este tipo de trabajo recibe el nombre de modo de conduc-
cion continuo (MCC), cuando la corriente en la bobina es mayor a cero. Sin
embargo, existe ademas el modo de conduccién discontinuo (MCD), el cual
ocurre cuando existe un cambio abrupto en la corriente del inductor, la cual
es demasiado pequefia.

2.2. Modelo promedio del convertidor reductor

“Un modelo matemdtico de un sistema dindmico se define como un con-
junto de ecuaciones que representan la dindmica del sistema con precision
0, al menos, bastante bien”, [31]. Por tanto, el modelo promedio del conver-
tidor reductor permitird entender mejor el funcionamiento en el modo de
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Figura 2.2: Estados del circuito eléctrico del convertidor reductor.

conduccién continuo (MCC).

2.2.1. Modelo promedio del convertidor reductor

Teniendo en cuenta el circuito eléctrico del convertidor reductor mostrado
en la figura [2.1] se procede a analizar el circuito en dos fases, la primera con
el interruptor encendido y la segunda con el interruptor apagado. Tomando
en cuenta que la variable de control u, es la que se encarga de activar (estado
ON) y desactivar (estado OFF) al dispositivo de conmutacién, se muestra
en la figura 2.2 los posibles estados del circuito [21].

La figura muestra el estado ON del interruptor, en este estado, el
interruptor permanece encendido, haciendo que la energia de la alimentacién
se transfiera al resto del circuito.

Al aplicar la ley de voltajes de Kirchhoff (LVK) sobre el circuito de la
figura se obtiene la siguiente ecuacién diferencial.

LCZ—tL =V, +FE (2.1)

Por otro lado, aplicando la ley de corrientes de Kirchhoff (LCK) sobre el
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u

:

+

+

Figura 2.4: Circuito eléctrico equivalente para el estado u = 0, estado OF'F'.

circuito de la figura [2.3] se obtiene la ecuacion diferencial.

v, . 1
2= ip (Vo 22)

Ahora, seleccionando el valor de u=0, se obtiene un circuito equivalente
mostrado en la figura Al aplicar LVK y LCK sobre el circuito de la
figura se obtienen las siguientes ecuaciones diferenciales.

C

dig,
L—r =Y, (2.3)
v, . 1
i — (), 2.4
CTr = iL— (H)V. 2.4)

Las ecuaciones que unen los dos estados del convertidor y que corresponden
con las ecuaciones (2.1)) a (2.4)), se muestran a continuacion.

dig,
L—=-V,+ F 2.
o Vo + Eu (2.5)
dV, . 1
— i1 — (=)V, 9.
Cdt ir (R)V (2.6)
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Debido a que ue{0, 1} representa un modelo en estado discreto, si es consi-
derado un valor promedio de u en el tiempo en cada periodo de conmutaciéon
del interruptor, se obtiene wug,€[0,1] por tanto se obtienen las ecuaciones
diferenciales del convertidor en su modelo promedio.

diy,
v, . 1
C—pr =ir = (E)VO (2.8)

Desde que la variable a regular es el voltaje, el espacio de estados del con-
vertidor Buck esta representado de la siguiente forma:

FE A ORI
y=10 1] B/ﬂ (2.10)

2.2.2. Analisis en estado estable del convertidor reductor

El analisis que se hara a continuacién se realizara en estado estable del
convertidor, es decir, los valores de voltajes y corrientes tienden a tomar
valores permanentes. La salida de voltaje en el convertidor reductor se de-
nota por la funcion V,(t), compuesta por un nivel de CD deseado y por
componentes de CA no deseados.

El rizo que se tiene a la salida del convertidor debido a la conmutacién
es muy pequefio (menor al 1%) comparado con el nivel de voltaje deseado
de CD. Por ello, se asume que el voltaje de rizo de salida se desprecia por ser
muy pequefio y por tanto, se tiene que Vy(t) = V,. Es decir, el voltaje de rizo
de salida se produce por la constante de tiempo de salida del filtro pasabajas
compuesto por el capacitor con la resistencia de carga, RC, el cual es muy
grande. Por tanto, para el anélisis se tienen las siguientes suposiciones.

1. Debido a que se asume que se estd trabajando con componentes ideales
en el modelo matemaético, es decir, no existen pérdidas en los compo-
nentes debido a la conmutacion, la potencia de promedio de entrada
P;,, v la potencia promedio de la salida P,, son iguales, es decir:

2. Al estar los semiconductores del convertidor en conmutacién a una
frecuencia fija, se asume que que el circuito eléctrico operando en estado
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estable, la corriente en el inductor y el voltaje en el capacitor son
periddicos en un ciclo de conmutacién completo, por tanto se tiene:

ip(t) =ip(to+1T)
ve(t) =we(to+T)

3. Se asume que los capacitores e inductores son ideales, por tanto la
corriente promedio en el capacitor y el voltaje promedio en el inductor
son cero:

i =4 [T (t)dt =0 (2.11)

vp(t) =& [L v (t)dt =0 (2.12)

4. Se define a D como el ciclo 1util de trabajo en un periodo T, y el cual
estéd definido como:

Tencendido o 1 —to

D=
T T

El dispositivo de conmutacién permanece en un estado de encendido
(ON) durante un periodo de tiempo DT, y se encuentra en estado apagado
(OFF) durante el tiempo restante del periodo, este tiempo es (1 — DT)T.
Dependiendo del estado en que se encuentre el dispositivo de conmutacién,
ya sea encendido o apagado, la corriente en el inductor aumentara con F,
y disminuird a través del diodo. Por tanto, existe dos formas de operacion
del convertidor reductor. La primera es considerando el estado encendido
(u = 1), tal como se muestra en la figura

Al integrar la ecuaciéon det =0 aty con la condicién inicial de
I1,(0), se obtiene que:

(1) = (B~ Vo)t + 11(0) (2.13)

La ecuaciéon (2.13) indica un crecimiento en la corriente del inductor con
pendiente positiva (E — V,)/L, donde I1,(0) es la condicion inicial en ¢t = 0
(vease figura [2.5[(a)). Ahora bien, al llegar al tiempo ¢ = DT, el dispositivo
de conmutacién pasa a un estado de apagado, con lo que se obtiene el circuito
equivalente mostrado en la ﬁgura Integrando la ecuacion det = DT
a t con condicién inicial de I1,(DT), se tiene que:

in(t) = —%(t — DT) + I1(DT) (2.14)

La ecuacién anterior indica que la corriente en el inductor disminuiré con
pendiente negativa —V, /L a partir de t = DT La grafica de la figura[2.5(a)
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muestra la forma de onda de la corriente en el inductor durante un periodo
cuando el circuito se encuentra en estado estable, por lo tanto, el comporta-
miento de la corriente I}, en estado estable estd dado por:

I(DT) = +(E—V,)DT + I1(0) (2.15)
11(0) =-Y(1-D)T+1,(DT) (2.16)

I’ A
Lo =IL(DT)
lo

ILin=1.(0) - =
: E Tt
Via E @
E-vo
0 DT T >
-Vo e

(b)

—

ie & @

Lman=lo /\ /\

Lmimfo / br \y(e) Tt

Figura 2.5: Forma de senales en estado estable del convertidor reductor. (a)
Corriente en el inductor. (b) Voltaje en el inductor. (c)Corriente en el diodo.
(d)Corriente en el capacitor.

\/

\

Las formas de sefial de corriente y voltaje en el inductor se pueden obser-
var en la figura 2.5[a) y [2.5(b) respectivamente. En donde Iy, = I1(DT)
e Ir,... = I(0) son los valores de la corriente del inductor en los instan-
tes de tiempo en que el interruptor del convertidor conmuta entre el estado
encendido y apagado para un periodo fijo.

Partiendo de las ecuaciones se deriva la siguiente relacion del
voltaje de salida del convertidor reductor, y la cual estd dada por:

Vo

= = D (2.17)
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Donde D pertenece al intervalo cerrado [0, 1].
Por otro lado, el valor promedio de la corriente de entrada en el conver-
tidor reductor se calcula de la siguiente manera (Ver figura [2.5)):

1 T
Lin = = i () dt 2.1
7 | o (218)

Partiendo de que la corriente de entrada i;,(t) = iz, al momento de que el
interruptor se encuentra encendido, (u = 1), se sustituye la ecuacion en
(2.18)) y se evalua la integral en el tiempo de integracién en que se encuentra
el interruptor encendido, es decir, en el intervalo de t = 0 al tiempo t = DT,
con lo que se obtiene:

1
Lin = 57 (B - V,)D*T + I,(0)D (2.19)

Sustituyendo la ecuacion (2.16)) en (2.19) se obtiene que:

D (2.20)

1 1
Lip = §(IL(DT) +11(0))D = i(ILmaz + 1,

Mientras que la corriente de salida promedio del convertidor estd dada como:

I I, . V.
Io — IL — Lmaax —Qi_ Lmin — Ea (221)

Las corrientes maxima y minima del convertidor en estado estable se obtienen
a partir de las ecuaciones (2.15{2.16]) y (2.21)), las cuales son:

It,.. =DBE(%+ 52T (2.22)

Ip,.. =DE(4— U527 (2.23)

Mientras, el valor de la corriente de entrada y salida promedio estdn dadas
como:

2
I, =£2E (2.24)
1, =5LE (2.25)

Partiendo de (2.24]) y (2.25)), se calcula la ganancia de corriente del conver-
tidor reductor, resultando:

(2.26)
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Por tanto, el rendimiento de la potencia promedio de la entrada y la salida
esta dado por:

IinE = 1,V,

[z' Vo

om_ 29 _ D 2.27

. " E (2.27)
Analizando las ecuaciones (2.17) y (2.26) se observa que las relaciones de
entrada y salida entre la corriente y el voltaje del convertidor reductor, equi-
valen a un transformador de CD a una razon de reducciéon D, como se muestra
en la figura La sefial de control u,, definida en [2.2.1] que toma valores

lin 1:D lo
o . . o
+ +
E Vo

Figura 2.6: Circuito equivalente en la transformaciéon de CD de un converti-
dor reductor.

en el intervalo cerrado [0, 1], corresponde a la razon de reduccion D, dada en
227).

2.2.2.1. Valor critico de la inductancia del convertidor reductor

El valor critico del inductor L, en el convertidor reductor determina que
el convertidor trabaje o no en modo de conduccién continuo (MCC), es decir
que la corriente en el inductor no caiga bruscamente a cero. Para esto, el valor
minimo necesario para hacer funcionar al convertidor en MCC se establece
a partir de igualar la ecuacién con cero, y se resuelve la ecuacién para
encontrar el valor critico del inductor L.

Ir,.. =DE(L- 1Py —¢ (2.28)

min

Despejando el valor del inductor L de (2.28) se obtiene el valor critico de la
inductancia el cual esta dado por:

Leritico = %TR (229)

Donde L¢yitico €s el valor minimo que hace funcionar al convertidor reductor
en MCC para valores de D, T'y R dadas para un diseno particular.
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2.2.2.2. Voltaje de rizo de salida del convertidor reductor

En el andlisis previo, se asumié que el capacitor era demasiado grande,
por tanto V,(t) = V,. Asumiendo que la corriente de CA que sale del inductor
entra al capacitor y se queda ahi, solo un voltaje de CD sin rizo llegara a la
carga. Por tanto el valor de capacitor es muy importante a la hora de disenar
un convertidor reductor ya que de este dependerd la cantidad de rizo existente
a la salida del convertidor. Es por ello que se selecciona generalmente un
valor de capacitancia elevado para que limite el rizo de CA en la carga.
Teoéricamente se tiene que si el valor de C' — oo, elimina completamente
el rizo de CA y se tiene a la salida una senal sin componentes de CA. Sin
embargo, por consideraciones practicas se considera un valor de capacitancia
teniendo un valor de rizo que se anade a la salida del convertidor. Para
calcular el porcentaje de rizo del voltaje de salida, se obtiene una expresién
de la corriente en el capacitor, la cual se calcula a través de la LCK de la
siguiente manera:

ic(t) =ir(t) —Io (2.30)
Evaluando (2.30) en ¢t = 0 se tiene:

1.(0) = I.(0)—1Iy
1

= _i(ILmam - ILmln) (231)

mientras que en t = DT se tiene que:

I.(DT) = I,(DT)-1I
1
= i(ILmax + ILmin) (232)

A partir de la figura que representa el voltaje de rizo en el capacitor, es
posible calcular la corriente instantanea que circula por el capacitor, esta se
expresa en términos del error de corriente AI = Iy, .+ I; . mediante la
ecuacién dada como:

min

Zc(t) = (ILm‘ZJCDij{Lmin)t _ (ILmaz;ILmi")
_ Al AT
=prt—% 0<t<DT  (233)

mientras que la corriente durante el resto del periodo est4 dado como:

ic(t) —_ W(t _ DT) _ M
= —8L(t—DT)+ 4L DT <t <T (2.34)
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Donde

EQ-D)TD (2.35)

D DT 1ID : >
+
3 2 T t

T

Figura 2.7: Formas de sefial de corriente y voltaje en el capacitor.

A partir de integrar en el intervalo 0 < t < DT la relacion entre el voltaje
y corriente en el capacitor, i. = C(dv./dt), se tiene la expresién que denota
el voltaje instantaneo en el capacitor:

DT
v (1) = & / (1)t 4 Vo(0) (2.36)

Sustituyendo la ecuacion (2.33)) en (2.36]) se tiene el valor del capacitor en el
intervalo 0 <t < DT,

DT
v ()= & / ﬂt - —] LVL0) 0<t< DT (2.37)

Resolviendo la integral se tiene que:

Ve, (1) = =12 — —t+V.(0) 0<t< DT (2.38)

De forma similar que en el primer intervalo, se calcula el voltaje en el capa-
citor para el resto del intervalo, es decir, DT <t < T, y estd dado por:

AI(t—DT)?  AI(t— DT)

_ <t< 2.
Ve, (1) 20(1_D)T+ G +V.(DT) DT <t<T (2.39)
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A partir de la grafica de la figura se evaliia en estado estable el voltaje

en el capacitor de la siguiente forma:

Vey (DT) = v, (T) (2.40)
El voltaje promedio de salida del capacitor estd dado por:
1 DbT T
vo = =] / vy (B)dt + / ve, (£)dt] (2.41)
T Jo DT

Usando los resultados de las ecuaciones (2.38) y (2.39)), y sustituyéndolas en

([2.41)) se obtiene:

Al
Sustituyendo la ecuacion (2.35]) en (2.42) se llega a que:
(1-D)(1-2D), ,
0)=DFE|1 — T 2.43

El voltaje de pico del capacitor sucede cuando la corriente en el inductor
es cero, por tanto se tiene que el voltaje minimo en el capacitor ocurre en
t = DT/2, el cual se obtiene a partir de la ecuacion (2.38) y es:

5442 — &l 4 v.(0)
—2LDT + v.(0)

: (2.44)

vcmin

I Q=

mientras que el valor maximo del voltaje en el capacitor ocurre en ¢t = (1 +
D)T/2, el cual es obtenido a partir de la ecuacion (2.39), y esta dado por:

- _26’(1A—[D)T((1+2D)T — DT)? + %(% — DT) + v(DT)
= &L(1 - D) + v.(DT) (2.45)

vcmax

Utilizando los resultados de (2.43) en las ecuaciones ([2.44) y (2.45]), ademas
de (2.35]), se obtienen los valores finales de los voltajes ve, . v c,,.. los cuales

estan dados en la siguiente forma:

1-D)(1—-2D

= i1 - =B
1—-D?2

= Vo[l + (24LC)T2]

Ucmin

vcmaz
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Por lo tanto, la variacién en el rizo del voltaje del capacitor estd dado como:

AUC = Ucmaz - vcmin
= %> (1 — D)
8LOCT?
De esta ultima expresién podemos obtener la expresién de la razén de rizo
de voltaje de salida, y es:

Av, (1-D)

v,  (BLCP?)

(2.46)

La expresién anterior es conocida como rizo del voltaje de salida. Cuando el
valor de la capacitancia y la frecuencia aumenta, el nivel de rizo disminuye
considerablemente. Hasta aqui podemos decir que ya tenemos las ecuaciones
necesarias para disenar un convertidor reductor dadas ciertas caracterfsticas
deseadas, como el porcentaje de rizo Av./V,, voltaje de alimentacion FE,
potencia de salida P,, frecuencia de conmutacion f y valor del ciclo de trabajo
D lo que equivaldria a la razén entre el voltaje deseado y el voltaje de
alimentacion.

2.3. Modulador por ancho de pulsos

En el control de convertidores CD-CD el voltaje promedio de salida es
controlado por medio de un nivel deseado a través del dispositivo de conmu-
tacion. Uno de los métodos empleados para controlar el voltaje promedio de
un convertidor CD—CD es el controlar el tiempo de encendido toy y tiempo
de apagado torp del dispositivo de conmutacién, considerando una frecuen-
cia fija de conmutacion fs; (El periodo de conmutacion es constante y es
Ts = ton + torr). Por lo regular es ajustado el tiempo de encendido ton
con el fin de obtener el voltaje de salida deseado. Este método es denomi-
nado Modulador por Ancho de pulsos, mas conocido por sus siglas en ingles
PWM (Pulse Width Modulation), en el cual se define a D como el tiempo de
encendido ton en el periodo de conmutacion [I].

En la conmutacién PWM a una frecuencia constante, existe una sefial
de control V. que controla los estados (ON y OFF') del dispositivo de con-
mutacién, es generada a partir de la comparacién entre un nivel de voltaje
Va y una senal periddica de amplitud constante V). La senal de control ge-
neralmente es obtenida a partir de la diferencia entre la sefial de salida V,
y la senal deseada V. (error del sistema), tal como se muestra en la figura
[2.84] La frecuencia de la sefial peritdica es la que establece la frecuencia de
conmutacién la cual es constante y generalmente estd en el orden de unos
cuantos kilohertz hasta unos cientos de kilohertz.
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Las senales obtenidas en el PWM se pueden observar en la figura [2.8b
Cuando la senial del nivel de voltaje V; es mayor que la senal periddica
Vp, Ve toma un nivel de encendido (ON). En caso contrario, el valor del
estado serd OFF. Con esto se puede obtener una senal de control con una
amplitud y frecuencia fija, pero de ancho variable dependiendo del valor de
la comparacién entre Vg y V.

Voltaje deseado Ve

Voltaje medido Vo

tsri?;zlmm /\ /\ / Vcontrol
] NN

ON

Senal de control

del dispositivo

de conmutacion.
ilnlaln oFF ST
PWM Ts —>
(a) (b)

Figura 2.8: Modulador de ancho de pulsos PWM (a) Diagrama a bloques.
(b) Senales del PWM



Capitulo 3

Planitud Diferencial

RESUMEN: En este capitulo se presenta la teoria relacionada con la
planitud diferencial. Un sistema se dice que es plano si se puede en-
contrar un conjunto de variables igual al niimero de entradas, que son
llamadas salidas planas, tal que las entradas y estados del sistema se
puedan expresar en términos de éstas y sus derivadas. Se presenta el
analisis matematico de la planitud diferencial realizado al sistema del
convertidor reductor, asi como el analisis del controlador GPI aplicado
al convertidor.

3.1. Introduccién

Actualmente, los sistemas de control son muy comunes en la tecnologia
moderna. El control por retroalimentacién puede encontrarse en sistemas co-
mo control de temperatura, regulacién de voltaje en fuentes de alimentacion,
etc. Con el paso del tiempo, nuevas tecnologias van surgiendo y en conjunto
también la teoria de control avanza.

Un uso tipico en teoria de control moderna en muchos sistemas es invertir
la dindmica del sistema para calcular las entradas requeridas para realizar
una tarea especifica. Esta inversién puede implicar la busqueda de entradas
apropiadas para llevar al sistema de un estado a otro, o bien encontrar las
entradas para seguimiento de trayectoria de alguna o de todas las variables
de estado del sistema. En general, la solucién de un sistema de control no seré
dnico, si es que existe, y uno tendra que sacrificar el desempeiio del sistema
para la estabilidad y el esfuerzo de operacion. A menudo, este sacrificio es
descrito como una funcién de costos equilibrando el desempeno del sistema
con estabilidad y desempefio, resultando en un problema de control 6ptimo.

En la préctica, siempre existe incertidumbre y ruido en el sistema, que
debe tomarse en cuenta para tener un desempefio aceptable en el sistema.

27
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Los controladores por retroalimentacién permiten que el sistema responda a
los errores y cambien las condiciones de operacién en tiempo real, y pueden
afectar de mamnera substancial la operatividad mediante la estabilizacién del
sistema y se extienda su capacidad.

El paradigma utilizado en muchas de las técnicas de control, es estudiar
la estructura matematica del sistema para obtener soluciones a la dindmica
inversa y la regulacion por retroalimentacion. La estructura mas comtn de
estudiar es la estructura lineal, donde se linealiza al sistema y después se uti-
liza propiedades de sistemas lineales combinadas con funciones de costo para
darle solucion al problema. Una forma de estudiar y de resolver problemas
de dindmica inversa es mediante el uso de la planitud diferencial.

La planitud diferencial fue introducida por Fliess et.al. [32], mediante
el 4dlgebra diferencial. En el dlgebra diferencial, un sistema es visto como un
campo diferencial generado por un conjunto de variables (entradas y salidas).
El sistema se dice que es plano si se puede encontrar un conjunto de variables
igual al ntmero de entradas, que son llamadas salidas planas, tal que las
entradas y estados del sistema se puedan expresar en términos de éstas y
sus derivadas [33]. Matematicamente, si el sistema tiene estados z € R", y
entradas u € R™ entonces el sistema es plano si podemos encontrar salidas
y € R™ de la forma:

Yy = h(x,u,u,...,u(r))

tal que

=Y, ,...,y9)
u - a(y7y.7"‘7y(q))

En este capitulo solo abordaremos el uso de la planitud diferencial en sis-
temas lineales de una entrada una salida. Estos sistemas comtnmente son
denominados sistemas SISO (SISO, Simple Input, Simple Output), debido a
que la plataforma experimental presenta esta propiedad, y facilita el disefio
del controlador GPI presentado mas adelante.

3.2. Planitud en sistemas SISO lineales invariantes
con el tiempo

Si en un sistema SISO existe una variable que sea expresada como una
combinacién lineal de la entrada, la salida y un nimero finito de sus deri-
vadas, esta es llamada endégena. Una variable endégena se dice que es una
funcién diferencial de las variables de entrada y salida. Un sistema SISO es
plano (o diferencialmente plano), si existe una variable endogena, llamada



3.2. Planitud en sistemas SISO lineales invariantes con el tiempo 29

salida plana, tal que la entrada u y la salida y puedan ser expresadas como
una combinacién lineal de la salida plana y un namero finito de sus derivadas.
En forma matemaética se dice que dado el sistema

T :f(az,u)
z  =h(zx) (3.1)

donde x € R"™ representa a los estados del sistema, u € R designa a la
entrada y z € R es la salida del sistema. Se dice que el sistema (3.1]) es plano
si existe una salida

y =0(x ..., zM) (3.2)

tal que

xz :(p(y7y7"'7y(k))
u = a(y7y7"'?y(k+l)) (33)

z :¢(y,y7...,y(k))

Al conjunto de ecuaciones (3.3) se denomina parametrizacion diferencial del
sistema en funcién de la salida plana y.

Parametrizacién diferencial del convertidor reductor

En la seccién se obtuvo el modelo promedio del convertidor reductor,
de (2.9), se tienen las ecuaciones que describen el comportamiento dindmico
del convertidor en el dominio del tiempo:

dir, 1 E
ar —ZVo(t) + Eu(w(t) (3.4)
av, 1. 1

= Zin(t) — ==Vo(t
Utilizando la transformada de Laplace y considerando condiciones iniciales
igual con cero sobre el sistema (3.4)), se obtiene la siguiente representacion
en el dominio de la frecuencia.

STy (s) = —%VO(S) + %Uav(s) (3.5)
1 1
sVo(s) = G1L(s) = 55 Vo(s) (3.6)
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Al despejar I(s) de (3.6) y sustituirla en (3.5) se obtiene la funciéon de
transferencia del circuito convertidor reductor, y es dada por:

V, E/LC
Vols) - 1/ . (3.7)
av(s) 84 4+ &CS + c

El sistema que rige al convertidor reductor, facilmente se observa que es de
segundo orden, ademas es facil ver que las variables del sistema (i y ugy) se
pueden expresar en términos de la variable que representa al voltaje de salida
(V5), con esto V, es una salida plana del convertidor reductor. Renombrando
a la variable V, como y, tenemos la parametrizacion diferencial del sistema
en funcién del voltaje de salida del convertidor y de sus derivadas, y es:

i = % +Cy
LC L 1
U = —J+ =5+ 5y (38)

Reescribiendo la relacién entrada-salida del sistema, en funcién de la salida
plana (y) se tiene que:

1

Y+ RV + .0V = ot (3.9)
3.3. Controlabilidad en Sistemas Lineales
Considérese el siguiente sistema lineal e invariante con el tiempo:
= Az + Bu (3.10)

donde z € R™, u € R, A y B son matrices constantes de dimension nan, y
nxl respectivamente. Se dice que el sistema es controlable en ¢t = ¢y si
es posible tener senales de control sin restricciéon alguna que transfieran un
estado inicial x (), a cualquier otro estado finito en un intervalo de tiempo
finito. La propiedad de controlabilidad estd intimamente ligada con la pla-
nitud diferencial, de tal forma que se dice que un sistema que es controlable
es a su vez plano y viceversa. (Véase [34, [35]).

3.3.1. Controlabilidad mediante funciones de transferencia

La propiedad de controlabilidad completa de un sistema lineal que es re-
presentado mediante la funcién de transferencia, se cumple siempre y cuando
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el numerador y el denominador sean coprimos entre si, es decir, si no exis-
ten factores comunes no triviales que ocasionen una cancelaciéon de términos
dentro de la funcién de transferencia, (Ver [36]). Consideremos un sistema
lineal SISO, cuya funcién de transferencia esta dada por:

Y(s) = i Uts) (3.11)

donde Y(s) es la salida, U(s) es la senal de entrada, N(S) y D(S) son polino-
mios en el dominio de la frecuencia, de tal forma que:

b, s™ b m—1 b b
Y(s) = —2 :m L5 j; TSN pleymen  (3.12)
s+ aps"T tap—18"" + - +a1s+ag

donde el grado del polinomio N(s) es menor que el polinomio D(s). En [30]
se establece que el sistema es controlable si y solo si los polinomios N(s) y
D(s) son coprimos, es decir, que no tengan factores comunes no triviales.
En tal caso, mediante el teorema de Bezout, existen polinomios A(s) y B(s),
llamados polinomios Bezout, tal que se satisface

A(s)N(s)+ B(s)D(s) =1 (3.13)

Definamos a F(s) como una nueva variable,

(3.14)

Es claro que la entrada del sistema, U(s) y la salida del sistema Y(s) se
escriben en términos de F(s) como,

Y(s) = N(s)F(s), U(s) = D(s)F(s) (3.15)

Multiplicando ambos lados de la identidad Bezout (3.13)), por la variable
F(s), se obtiene:

F(s) = A(s)N(s)F(s)+ B(s)D(s)F(s)
= A(s)Y(s)+ B(s)U(s) (3.16)
La ultima ecuacién muestra como se calcula una variable endogena, f, la

cual depende unicamente de las entradas y las salidas del sistema, y tiene un
nimero finito de sus derivadas, es decir, una variable la cual es una funcién
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diferencial de las variables del sistema, tal que, todas las variables (entradas
y salidas), se expresan como funciones diferenciales de la variable calculada,
f. La variable f, claramente aprueba como una salida plana.

Por tanto, dando un sistema lineal controlable, una salida plana, f, puede
ser calculada en términos de una relacién enddégena entre las variables del
sistema, y v u. Todo esto se resume en la siguiente proposicion.

PrOPOSICION 1 [35]. Dada una funcion de transferencia de un sistema SI-
SO lineal e invariante con el tiempo, el sistema es plano si y solo si los
polinomios del numerador y el denominador de la funcidn de transferencia
son coprimos. En otras palabras, un sistema lineal en la forma es
plano si y solo si el sistema es controlable.

Suponiendo que un sistema lineal SISO de la forma (3.11)), tiene un nu-
merador N(s) el cual es una constante, mientras que el polinomio del de-
nominador D(s) es de grado > 1. Se observa claramente que el sistema es
controlable, y por lo tanto plano. Con esto, para todos los sistemas lineales
SISO cuya funcién de transferencia contenga una constante en el numerador,
una salida plana es dada como salida del sistema y, o por cualquier multiplo
constante de dicha salida.

Controlabilidad mediante la funcién de transferencia del con-
vertidor reductor

Para comprobar que el sistema del convertidor reductor es controlable,
tenemos que corroborar que los polinomios del numerador y denominador
de la funcién de transferencia sean coprimos. De la funcién de transferencia
obtenida del convertidor reductor en se tiene que,

NG) = o
, 1 1
D(s) = s°4+—=zs5+— (3.17)

Se puede observar facilmente de (3.17)) que los polinomios son coprimos, al ser
el numerador una constante. Sin embargo, para poder comprobarlo mediante
el teorema de Bezout, es necesario encontrar los polinomios A(s) y B(s) tal

que satisfagan la ecuacion (3.13)), tal que

A ({2) + BS)(E2 + s+ 7o) = 1

(3.18)

De (3.18) se obtiene que la forma del polinomio de A es A(s) = ms?+ns+p,
mientras que el polinomio B es B = k. Donde, m, n, p y k son coeficientes
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constantes de los polinomios. Por tanto, la identidad de Bezout estd dada
por:

(ms* 4 ns +p)(%) + k(s* + %s + %) =1

(3.19)

Al desarrollar (3.19)) se tiene un sistema de tres ecuaciones con cuatro incog-
nitas, tal como se ve a continuacion,

E
—m+k = 0

LC
E 1
ot ek =0
pE+k =1

Al analizar el sistema de ecuaciones anterior, se observa que el sistema tie-
ne miltiples soluciones. Una solucién en particular se obtiene al igualar el
coeficiente k = 1, por tanto la solucién al sistema es:

LC
m = ——-
E

L

n o= ——
RE
LC-1

P = 7F

Los polinomios (A(s) y B(s)) que cumplen con la identidad Bezout son

LO, L, LC-1
E° T RE® E

B(s) = 1

De aqui se tiene que el sistema es controlable y por lo tanto es plano, y la
salida plana es dada por:

(3.20)

Tenemos que:
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Uls) = (32+R%s+%>p(s)
FE

Y(s) = ZSF()

La salida plana F(s) es dada, en términos de U y de Y mediante:

F(s) = A(s)Y(s)+ B(s)U(s)
LC, L LO-1

F(s) = ( Z —R—Es—i— T

Y (s)+U(s) (3.21)

3.3.2. Controlabilidad mediante la representaciéon de estados

Considérese un sistema lineal SISO e invariante con el tiempo descrito por
(3.12), con polinomios coprimos en el numerador y denominador. Entonces,
una salida plana, esta dada por,

F(s) = k U(s) (3.22)

s"tan—15"" 4 +ag

Para cualquier constante arbitraria k, diferente de cero. La representacién
del sistema, en términos de una ecuacion diferencial y una ecuacion de salida
escalar, es dada por:

dnf dnflf
g T g T aef = b
1 dmf dm—lf
= —|bp—+bp1——+---+b 3.23
Definiendo a z1 = f, 22 = f, ..., zn = f™ 1, se obtiene la representacion

en estados del sistema,

d Tl I ]
7 | =A| | +Bu,y=0C|: (3.24)
T T, T,
Ccon
0 1 0 0
A = : b=k |,
0 0 1 0
—ap —ai —Aan—1 1
1
C = 2o bn 0 - 0] (3.25)
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Para poder verificar la controlabilidad de sistema se hace uso del criterio
de Kalman, el cual se expone a continuacién.
Criterio de Kalman

Consideremos ahora un sistema lineal general de la forma

& = Az + Bu (3.26)

donde x € R" es el vector de estados y u € R™ es el vector de entrada.
Las matrices A y B son matrices constantes de dimensiéon n x n, y n £ m
respectivamente.

DEFINICION 2 [37]. Decimos que un sistema lineal es controlable , si y solo
si, dado un intervalo de tiempo T > 0 y dos puntos arbitrarios xg y 7 en
R"™, existe una funcidn continua en el intervalo de tiempo t — u(t) de [0,T]
en R™ tal que la solucion t(t) de generada por u y con condiciones
iniciales T(0) = xo, satisface T(T) = x7. En otras palabras:

T
e xg + / AT Bu(t)dt = xp (3.27)
0
Esta propiedad solo depende del par de matrices A y B como se observa
en el siguiente criterio de controlabilidad obtenido por R. E. Kalman.

TEOREMA 1 . Una condicidn necesaria y suficiente para que el sistema dado
en sea controlable es que el rango de la matriz

C=(B:AB:...:A""'B) (3.28)
sea tqual a n.

La matriz C es llamada matriz de controlabilidad de Kalman, y es de tamano
n x nm. Ahora se define una transformacion de coordenadas estatica de la
entrada, v, como:

v=Fku—agry —a1xs — - — Ap_1Tn (3.29)

El nuevo sistema, con la entrada redefinida, es reducida a un sistema en la
forma canénica de Brunouvsky.
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Por lo tanto se dice que cualquier sistema lineal SISO plano que esté en su
forma candnica controlable, a través de una transformacién estatica de la
coordenada de entrada es equivalente al sistema en forma canénica controla-
ble de Brunowvski. Por otro lado, supongamos que el polinomio caracteristico
de la matriz constante A, escrito en el plano complejo de la variable s, es
dado por

"o 18 4+ ars+ag

Si hacemos una transformaciéon de coordenadas en el espacio de estados de
la forma z = Tz, con T definido como la matriz inversa de la matriz de
controlabilidad de Kalman,

T =[B,AB,..., A" 'B]™!

El nuevo sistema, con las nuevas coordenadas, z, es:

t=Az+~u, A\=TAT', y=TB (3.30)
donde,
0 0 0 0 —ag | =
1 0 0 0 - 0
1 0 0 —a9
A - N s ’y = :
000 -+ 0 —ap—2 8
000 -+ 1 —ay 1] L

El sistema de coordenadas y = z, completamente parametriza las variables
de estado transformadas, y por lo tanto, las variables originales x, también
como la entrada wu. Asi, las variables transformadas y la variable de entrada
u pueden ser escritas en términos de y y un ntmero finito de sus derivadas,

Zn-1 = Y+tan1y
Zn—2 = y + an—ly + an—2Y

u = y™ a1y Y+ +agy (3.31)

21

Como consecuencia, todos los estados originales del sistema x pueden ser pa-
rametrizados en términos de la salida y. Por lo tanto, el estado transformado
Yy = zp, es entonces la salida plana. De ahi, se tiene la siguiente proposicion.
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PROPOSICION 2 [35] La salida plana del sistema lineal, controlable se denota
en su forma de espacio de estado como:

i = Az + Bu (3.32)

la cual estd dada por un mddulo de factor constante y por una combinacion
de los estados obtenidos del wltimo renglon de la matriz inversa de controla-

bilidad de Kalman , es decir:

y=[0 0 - 1][B,AB,--- ,A"'B] 'z (3.33)
Por otro lado, supongamos que la salida plana y, es una funcién sélo del
vector x.
T
Z2
y=Xr=1[A X - A |. (3.34)
Tn

Notese que el vector A es de dimension 1 x n. Ahora el problema de encontrar
la salida plana, se centra en como encontrar el vector A. Para ello se debe
encontrar primero, las n-1 derivadas de la expresion (3.34)) y sustituir (3.26]).
Por lo que se tiene:

y = Ar
y = M= \Az+ \Bu
i = A%z + MABu+ \Bu

y® D = AAC Dy L A By 4 ABU™D (335

En forma matricial, las relaciones anteriores se escriben como:

" A
Y AA
Yy = AA2 x
: A=Y
y(nfl) L
[ 0 0 07 w T
\B 0 0 U
+ MNAB AB -0 U (3.36)
)\A(n.—Q)B AA(n.—B)B )\3 u(ﬁ—2)
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Ya que se debe obtener x en términos solo de y y de sus derivadas, las
entradas de u y sus derivadas deben desaparecer. Para ello debemos hacer
que el vector A satisfaga

AB=0, \AB=0, ---, MA" 2B =0 (3.37)

Se observa que la matriz anterior corresponde con la matriz de controla-
bilidad, a excepcion del término AA™ Y B. Se debe asegurar que el término
MAM=DB =£ 0, de lo contrario la tnica solucién seria A = 0. Por lo tan-
to, A debe ser un vector ortogonal a todo vector columna de la matriz de
controlabilidad, excepto el ultimo vector, con el fin de obtener

Y A

y AA

i — | M2, (3.38)
_y(n.—l)_ _)\A(;z—l)_

Otro punto a considerar es que el vector que multiplica a x, debe ser
invertible. Esto significa que la salida plana es una salida observable, para
algtn grado relativo n. De no ser cierto, esto significa que existe un vector
~ tal que

y A
y A

S| @ =y | s |z=0 (3.39)
(nil) IAA(m=1)

Y

Entonces y estarfa envuelta en sf misma y no estaria relacionada a ninguna
otra variable en el sistema. Esto significa que y es una variable exdgena,
haciendo al sistema incontrolable. Para que esto no suceda y para que el
sistemna sea controlable se debe satisfacer que A VB = k, donde k es una
constante distinta de cero y con esto se puede proponer lo siguiente:

A=k[0 0 --- 1][B AB ... A=DpB]™ (3.40)

Donde X es proporcional, solo al altimo renglén de la matriz de controlabi-
lidad. Ahora despejando el vector z de (3.38) para la observabilidad de la
salida plana
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A 17 Y
AA y
xr = \A2 Yy (3.41)
‘AA(—D)
Ly

se tiene de (3.38]), lo siguiente
y(n—l) _ )\A(n_l)flj

derivando la dltima expresion y sustituyendo el modelo lineal se tiene:

gy = XA D5 = XAz + AAPY By (3.42)
Utilizando el teorema de Cayley-Hamilton que se enuncia a continuacién

TEOREMA 2 . St A es una matriz cuadrada de orden n y st

P(X) =det(XT — A) = X"+ pn X"Vt 4 pyX +po  (3.43)

es su polinomio caracteristico, entonces al sustituir formalmente X por la
matriz A en el polinomio, el resultado es la matriz nula:

p(A) = A" + piy A"+ 4 prA+pol =0 (3.44)

Se puede decir que

A"+ ap A" 4t @At agl =0

despejando A"

A" = —a(nfl)A(nil) — e = alA — a()I

Tomando el ultimo resultado y sustituyéndolo en (3.42)) se tiene que

y(") = )\(—a(nfl)A(n_l) — = CL1A — CLQI)i
M —a(-1)A"Y — ... — a1 A — apI)Bu (3.45)
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Tomando las condiciones en (3.37) y dado que el producto —agAIB es una
constante, la ecuacién anterior puede reducirse a

y(n) — )\(_a(n_l)A(”—l) ... —alA—CLOI)ZE+U (3.46)

al desarrollar la ecuacién anterior y despejando la variable de entrada u se
tiene

u = y(n) + a(n—l)A(n_l) + 4 a1y + agy (3.47)

con esto se demuestra que es posible obtener una salida endégena partiendo
de la combinacion lineal de los estados del sistema, basado en la forma (3.34)
y la cual parametriza completamente al sistema de la forma ([3.26)).

Obtencidén de la salida plana del sistema convertidor reductor

Renombrando las variables if, y Vj como x1 y x2 respectivamente y en
base a las ecuaciones diferenciales del convertidor y a la funcién de
transferencia , se obtiene su representaciéon en variables de estados de
la siguiente forma:

£ = Ax+ Bu
donde,

A =

<= [l

Con la matriz A y B se obtiene la matriz de controlabilidad del sistema dada
por C = [AAB]J, la cual es:

Z 0
LC
donde el determinante de la matriz es
E2
L2C 70

El rango de la matriz es 2, por lo tanto el sistema es controlable y a su vez
plano. La obtencién de la salida plana se realiza a través del Teorema ,
donde se tiene
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E 0 ! I
_ L
o= bfp 2] [
L
y = fcxzzkxz (3.49)

donde k = % De aqui se obtiene como salida plana solamente a xs. Defi-
niendo el vector A\, como A = [01] y mediante (3.38)), la salida plana y sus

derivadas son:

Z2
L2

Y
| = ol 7e
i —ger 1 + %(32?0 — )72

Denotemos ahora a x2 como F'. La planitud del sistema implica que las
variables del sistema , incluyendo la variable de control, pueden ser parame-
trizadas en términos de F' y un ntumero finito de sus derivadas. Por tanto

v, = F

L1
iL = CF+3F (3.50)

v la entrada de control promedio se obtiene como

LC (. 1 . 1
=— \|\F+—F+ —F 3.51
tav E<+RC +LC> (3:51)
Ademas, del modelo promedio dado en (2.7)), se tiene que el sistema es ob-
servable desde la salida vg, es decir, la matriz de observabilidad de Kalman,
dada como,

0 1
1

. (3.52)
¢ ~®C

T

0= |:CTA:| -
tiene rango completo (rango=2). Por lo tanto, el modelo del sistema es obser-
vable desde la salida y = F' = v,. Este hecho establece la reconstructibilidad
del sistema, es decir, todas las variables de estado son parametrizables en
términos de la entrada, la salida, y un finito niimero de integrales de las va-
riables de entrada y salida (Ver [38]). Esta parametrizacion de la integral de
entrada-salida de las variables de estado, es dado, con la siguiente condicion
inicial:

1)
Il
J

E [ 1
76 [ () = FFONr = 5 F
F = v, (3.53)
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La primera expresion en (3.53) se obtiene mediante la integracion directa de
la expresion polinomial diferencial dada en . Notese, que para que los
estados iniciales diferentes de cero, la ecuacién que relaciona el valor actual
de la salida del convertidor reductor al valor estructural estimado en (3.53])
este se da como:

F=F+F, (3.54)

donde F} denota el valor inicial de la razon de cambio del voltaje de salida.

3.4. Controlador GPI

El control clasico PI (Proporcional Integral) tiende a eliminar el error en
estado estable del sistema, sin embargo el tiempo de respuesta del sistema
puede aumentar y causar picos en la senal controlada. Para ayudar a dis-
minuir este efecto se hace uso del control PID. Sin embargo, el controlador
PID presenta también algunas desventajas, como la amplificaciéon de la se-
nal de ruido o provocar efectos de saturacién en el actuador del sistema. El
control PI Generalizado o GPI, propuesto por Fliess et al. en [38], presen-
ta la caracteristica de eludir a los observadores asintéticos en términos de
reconstructores estructurales de estado y compensacion mediante integrales
de error iteradas. La técnica GPI se ha venido utilizando en los dltimos anos
para el control de convertidores de potencia CD-CD, debido a las siguientes
caracterfsticas: rapida respuesta dinamica, robustez con respecto a pertur-
baciones constantes o de tipo rampa. Ademaés, usando esta técnica, se reduce
significativamente el uso de sensores en la mediciéon de estados del sistema
a controlar. Los controladores GPI se basan en reconstructores integrales de
estado procesando tnicamente las entradas y salidas del sistema [15], [16]. (
Ver ademas: [17], [18]).

Para el disefio del control GPI se consideran los siguientes aspectos:

» Kl reconstructor integral se basa en el modelo dindmico de la planta.

= Las integrales de error de la salida se agregan a la ley de control para
garantizar la robustez.

= Las integrales de la entrada que aparecen en la formulacion de la ley
de control por el método GPI, se agregan para facilitar la regulacion
del sistema.
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Diseno del Controlador GPI para el convertidor reductor

Sea el sistema del convertidor reductor dado por las siguientes ecuaciones
en variables de estado

. 1 E
Ty = _Z-%? + fuav
. 1 1
ro = 61’1 — Ric.%'Q
y = T2 (3.55)

De (3.55)), se disena la ley de control para la estabilizacion de la salida del
voltaje de convertidor reductor, para obtener un voltaje deseado, denotado
como F. Se propone una ley de control por retroalimentacién de estados
como:

LC L . 1
Ugy = f’U + ﬁF + EF
v = —ksF —ko(F —F) (3.56)

En la ley de control por retroalimentacion (3.56]), se sustituye la variable

de estado F , por la variable estimada de la derivada de la salida plana F.
Esto implica que la ley de control dada en (3.56)) se vea afectado por va-

lores constantes, ocasionados por la incorporacién del estimador de F , Y
por perturbaciones externas desconocidas por el sistema. Para corregir ade-
cuadamente este efecto de desestabilizacion, ocasionados por los errores de
estimacién y por las perturbaciones externas, se utiliza la compensacién me-
diante integrales del error de la salida plana. El diseno de la ley de control

que incorpora el estimador de F', y la compensacién a través de las inte-

grales del error, F — F, recibe el nombre de control Proporcional Integral
Generalizado, GPI, el cual es dado como:

LC L =
Ugn = E FRF+ F
v —k3(F) — ko(F — F) — k1y — kon
4 = F-F
no= 7 (3.57)

Sea e = F'— F el error de estabilizacion. La dinamica del error se obtiene
mediante la sustituciéon de v las ecuaciones del controlador ,
en la entrada de control promedio dada en . Entonces, se obtiene el
controlador GPI como:

F = —]Cg(F—Fo)—kQ(F—F)—kl/ot(F(T)—F)dT

—ko / / F)drdr (3.58)
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La ecuacion caracteristica de la relacion integro-diferencial (3.58)), en térmi-
nos de la estabilizacién de error, es dado por:

e + kse® 4+ kot + k1é + koe = 0

Los valores de los parametros {ks, ko, k1, ko} deben calcularse de tal forma
que el polinomio caracteristico en lazo cerrado,

p(s) = s* + k3s® + kos® + ks + ko (3.59)

tenga todas sus raices con parte real negativa. Los pardmetros del controlador
se seleccionan a través del siguiente polinomio Hurwitz,

p(s) = (82 4+ 2Cwps + wn2)2

Por tanto, las ganancias del controlador son:

ks = 4Cwn

ko = 4C%w,? 4 2w,?
ki = 4Cwn3

ko = wy

y se obtienen con ¢ = 0,7071 y wy, >0

Simulacién del control GPI

Antes de implementar el diseno del control GPI es importante realizar
algunas pruebas de simulacién para observar el comportamiento del con-
trolador. Para ello se realiza una simulacién del controlador utilizando las
herramientas Matlab/Simulink y Psim. El convertidor reductor se disefia ba-
jo los siguientes pardmetros: E = 24V | R = 1002, C = 470pF, L = 1mH a
una frecuencia de conmutacién fija de 48 KHz. Los valores de diseno de los
coeficientes {ks, ko, k1, ko} se muestran en la tabla .

En primer lugar se hizo una simulacién del convertidor reductor a lazo
abierto, sin la intervencién de ningin controlador. En esta parte de la si-
mulacion se realizd la prueba con un voltaje de referencia de 12 V. Asf en
la figura [3.1] se muestra la respuesta en salida de voltaje del convertidor re-
ductor con el voltaje de referencia deseado. En esta figura se observa que el
tiempo de establecimiento es de aproximadamente 45 ms, sin embargo, en la
respuesta transitoria se observa un sobretiro de 97.7 %, lo cual es uno de los
problemas que debe de corregir el controlador GPI propuesto.

Por otra parte, se hizo una simulacién en lazo cerrado, donde interviene
el controlador GPI para regular el voltaje de salida del convertidor reductor.
Este controlador tendré la tarea de obtener una rapida respuesta transitoria y
evitar sobretiro,es decir, mejorar el desempeno del sistema. Asi, en la figura
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Tabla 3.1: Parametros para el controlador GPI.

Parametro Valor
ko 3,91 % 1013
k1 4,42 % 1010
ko 2,50 % 107
ks 7,07 % 103

[3.2] se muestra la respuesta del voltaje de salida del convertidor reductor
debido a la accién del controlador GPI. En contraste con la respuesta a lazo
abierto, se observa que el tiempo de establecimiento es de aproximadamente
16 ms, sin embargo esta respuesta no presenta sobretiro alguno, por lo que
se deduce que el control GPI es eficiente y logra su objetivo que es alcanzar
el nivel de voltaje deseado, mejorando el desempeno de la salida de voltaje
obtenida a lazo abierto.

Una vez obtenidas estas respuestas se procede a la parte de modelado en
VHDL, para su posterior implementacién, tal como se vera en los siguientes
capitulos.

Vo (V)

5.0

0.0

0.0 10.0 20.0 30.0 40.0 50.0
Tiempo (ms)

Figura 3.1: Respuesta del convertidor reductor en lazo abierto.
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8.0

6.0

—

4.0

2.0
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20.0_. 30.0
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Figura 3.2: Respuesta del convertidor reductor con la técnica GPL.



Capitulo 4

Métodos y Tecnologias
Empleadas

RESUMEN: En este capitulo se muestran aspectos tebricos importan-
tes que permitirdn implementar el control GPI mediante punto flotan-
te. El punto flotante que se ocupa corresponde a un punto flotante de
precision simple, sobre el cual se realizan las operaciones béasicas de su-
ma, resta y multiplicacién. Una vez que se obtienen los conocimientos
necesarios sobre punto flotante, se muestra aspectos sobre el lenguaje
descriptor de hardware (VHDL) utilizado y aspectos generales sobre
los arreglos de compuertas programables en campo, FPGA.

4.1. Representacién de nimeros en Punto flotante

4.1.1. Aspectos Generales

Los niimeros reales pueden ser representados generalmente mediante una
linea. Cada punto en la linea corresponde a un nimero. Los nimeros racio-
nales pueden ser representados por dos nameros enteros, el numerador y el
denominador. Esto puede representar la ventaja de precision, sin embargo la
principal desventaja es que no es muy conveniente para usarlo en aritmética,
los sistemas que representan nimeros racionales en esta forma (numerador
y denominador) se dice que son simbélicos més que numéricos. Sin embargo
para propoésitos de aritmética computacional, los ntmeros reales, racionales
o irracionales, son aproximados mediante la representacién binaria del niime-
ro. Existen dos formas de representaciéon de ntmeros racionales, punto fijo y
punto flotante.

La representacién en punto fijo estd compuesta por tres campos, el primer
campo formado por un bit, conocido como bit de signo, indica el signo del

47
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numero, el segundo campo, formado por n bits, representa la parte entera y el
tercer campo, formado por m bits, representa la parte fraccionaria, [39, [40].
Por ejemplo, la representacion en 32 bits con campos de 15 y 16 bits para la
parte entera y decimal respectivamente, del nimero 4.75 serfa de la siguiente
forma

’ 0 \ 000000000000100 | 1100000000000000

La principal desventaja que presenta el punto fijo es la limitacién en el
nimero de datos que puede representar. En la representacion de 32 bits vista
anteriormente, el rango de los datos estaria aproximadamente entre 2716 y
215 1o cual no es muy conveniente en mucha aplicaciones, por lo que no es
muy comin que se utilice este tipo de representacién en calculos numéricos,
[39].

Sin embargo, existe otra forma de representar los nimeros reales basada
en la notacién cientifica o notacién exponencial, la cual es llamada represen-
tacion en punto flotante. En la notaciéon decimal un niimero z diferente de
cero se expresa en forma exponencial de la siguiente manera:

=48 x 107, (4.1)

Donde 1 < S <10y F es un entero. S y E son denominados la mantisa y el
exponente respectivamente. Sin embargo en la computadora la representa-
cién de un namero es en forma binaria, asi, un ntmero diferente de cero en
la computadora en forma exponencial estd expresado de la siguiente manera:

r =48 x 2P (4.2)

Donde 1 < § < 2y FE es un entero. Como resultado de esto, es necesario que
S esté en forma binaria:

S = (bo.blbgbg .. .)2 con b() =1 (43)

Por ejemplo, el nimero decimal 4.75 en punto fijo qued6 expresado en la
forma 100,11, sin embargo en la computadora de la forma exponencial serfa:

4,75 = (1,0011)9 x 22

La representacion mostrada en y (4.3) se dice que esta normalizada
debido a que el punto decimal se encuentra después del primer bit diferente
de cero. El proceso de obtener esta forma de representacién se denomina
normalizacién. Cabe mencionar que solo niimeros normalizados son los que
se pueden almacenar en la computadora.

Para almacenar ntiimeros flotantes en la computadora, dividimos la cade-
na de bits en tres campos principales que representan el signo, el exponente
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F y la mantisa S. Una representacién de 32 bits puede ser divido en los tres
campos antes mencionados de la manera siguiente: un bit de signo, 8 bits
para el exponente y 23 para la mantisa. El signo del ntmero dependera del
valor del bit de signo, si el bit es 0 indica un niimero positivo, en cambio un
valor de 1 indica un valor negativo. El valor del exponente E, al ser de § bits,
podria representar un intervalo de 256 ntmeros, sin embargo en la siguiente
seccién se veran mas detalles sobre la representaciéon de los exponentes. Fi-
nalmente los 23 bits de la mantisa almacenaran los primeros 23 bits después
del punto en la representacion binaria normalizada (bybebs . .. bes). Un punto
importante de mencionar es que no es necesario almacenar el bit by debido
a que siempre tendré el valor de 1, por ello podemos decir que by es un bit
escondido.

4.1.2. Estandar IEEE para punto flotante

Todavia a finales de los anios 70’s, cada fabricante de computadora tenfa
su propio formato de punto flotante, por lo que cada uno desarrollaba su
propia aritmética para su propio formato, y muchos de ellos tenian errores
en la aritmética desarrollada. Por ello, a principios de los afios 80 se confor-
moé un comité del IEEE (Institute of Electrical and Electronics Engineers)
para estandarizar la aritmética de punto flotante, con el fin de poder inter-
cambiar datos entre diferentes tipos de arquitecturas de computadoras, y
ademds proporcionar un diseno correcto a los disenadores [41]. El resultado
fue el estandar IEEE 754 [42]. El estandar define cuatro precisiones: preci-
sién simple (32 bits), precision doble (64 bits), precision simple extendida
(> 43 bits) y precision doble extendida (generalmente implementada con 80
bits). La tabla muestra un resumen de los pardmetros de los formatos
mencionados. El estdndar solo requiere la implementaciéon de los valores de
32 bits, los demas son opcionales.

Los formatos de precisién simple y precision doble utilizan la base 2 para
su representacion para la parte fraccionaria y la notacién en exceso para los
exponentes. La figura[d.I|muestra la representacion de estos formatos. Ambos
formatos utilizan un bit de signo (0 para un nimero positivo, y 1 para un
nimero negativo), enseguida el exponente el cual hace uso del exceso 127
y 1023 para la precision simple y doble respectivamente [40]. Por ultimo
se encuentra la parte fraccionaria con un total de 23 bits para la precision
simple y 52 bits para la precisién doble.

Una fracciéon consiste en un bit implicito (1), punto binario implicito
seguido de 23 o 52 bits. A fin de evitar confusiones con las fracciones con-
vencionales, la combinacion del bit ‘1° implicito, el punto decimal binario,
v los 23 o 52 bits consecutivos se llama significando en vez de fraccién o
mantisa.

El estandar cuenta con cuatro tipos numeéricos ademas de los nameros
normalizados, los cuales se muestran en la tabla
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Tabla 4.1: Resumen de los parametros de los formatos IEEE-754.

Parametros Formato
. Simple Ex- Doble Ex-
Simple tendida Doble tendida
Ta%mano del significando 94 > 39 53 > 64
(bits)
Exponente maximo +127 | > +1023 +1023 | > +16383
Exponente minimo -127 < -1022 -1022 | < -16382
Ta%mano del exponente 3 > 11 1 > 15
(bits)
Ancho de formato (bits) 32 > 43 64 > 79
Campo ‘SignoExponente Fraccion
Bits 3130 ...23 22 0
(a)
Campo‘ Signo Exponente ‘ Fracciéon ‘
Bits 63 62 52 51 0
(b)

Figura 4.1: Formatos en punto flotante. (a) Precision simple. (b) Precision
doble.

Existe un problema cuando un nimero presenta una magnitud menor que
el nimero mas pequeno normalizado que puede representarse en el sistema.
Para solucionar este problema, anteriormente se adoptaban dos enfoques, el
primero era igualar a cero el ntimero y continuar, y el segundo era causar
un subdesbordamiento. Sin embargo el IEEE invent6 los niimeros desnor-
malizados. Estos niimeros tienen exponente cero y una fraccién diferente
de cero dada por los siguientes 23 o 53 bits siguientes. El bit implicito ahora
se convierte en ’0’. La diferencia entre los niimeros desnormalizados y los
normalizados, es el exponente, en los nimeros normalizados el exponente es
diferente de cero.

El esquema manejado por el IEEE, maneja dos ceros, positivo y negativo,
determinados por el bit de signo. Ambos tienen un exponente y fraccién de
ceros. Ademaés el bit implicito también es ‘0° en lugar de ’1’. El caso espe-
cial infinito también es considerado por el estandar, el cual consiste en un
exponente solamente de unos ( caso que no estd permitido en los casos nor-
malizados) y una fracciéon compuesta por puros ceros. Esta representacion
puede usarse como ntmero y se comporta igual que las reglas matematicas
para infinito. Sin embargo existe otro caso especial, el resultado de dividir
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Tabla 4.2: Casos especiales para formato en precisién simple del estdndar
IEEE-754.

Exponente en exceso Mantisa Valor
0 0 Cero
0 -0 Niamero desnormalizado
(0.+Mantisa)x2~126
1.-- 254 Diferente de cero | (1.+-Mantisa)x2¢eP~127
255 0 Infinito
255 <>0 Nan (Not a Number)

infinito entre infinito. El resultado obviamente no esta definido, y se maneja
proporcionando otro formato especial, llamado ningiin nimero (NaN, not
a number), que también puede usarse como operando con resultados prede-
cibles.

4.1.3. Suma y Resta en punto flotante

Antes de hacer mencién del algoritmo de suma y resta en punto flotante es
necesario hacer las siguientes notaciones. El algoritmo hace la suma y /o resta
de los numeros A;, donde S; y E; representan el significando y el exponente
de cada ntmero respectivamente. S; representa la mantisa con el bit explicito
delante. La figura muestra el diagrama de flujo del proceso de la suma
o resta, el proceso de sumar dos niumeros A; y Ao consta de los siguientes
pasos [40] [43]:

1. Si el exponente 1 es menor al exponente 2, cambiar los operadores para
que la diferencia de estos sea mayor a cero, de manera que se satisfaga
d = E1 — Ey > 0. Igualar el exponente menor (Fs)al mayor (E1), para
ello es necesario también desplazar a la derecha el significando (S2)
tantas veces como sea la diferencia de los exponentes.

2. Sumar o restar los significandos S = 57 £+ Ss.

3. Normalizar el resultado de la suma o resta desplazando a la derecha e
incrementando el exponente mayor E; o bien desplazando a la izquier-
da y decrementando el exponente. En cada desplazamiento checar si
existe un desbordamiento a infinito (overflow) o desbordamiento a cero
(underflow).

4. Redondear el significando .S, con un nimero apropiado de bits, en caso
de no quedar redondeado, el nimero esté desnormalizado y se pasa al
paso anterior.
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Comparar los exponentes de los 2 nimeros.
Desplazar el exponente mas pequefio hasta
que el exponente sea igual al mas grande

l

‘ Sumar o restar los significandos.

.

Normalizar la suma o resta. Desplazando a
la derecha y disminuyendo el exponente o
desplazando a la izquierda e incrementando
el exponente.

Redondear el valor de la mantisa "
‘ con un nimero apropiado de bits ‘ (Excepuon)

Normalizado?

Figura 4.2: Diagrama de flujo de la suma y resta en punto flotante.

4.1.4. Multiplicacién en punto flotante

El proceso de multiplicar dos ntmero Ay y As es mas sencillo que el de
suma y resta. La figura[d.3|muestra el diagrama de flujo del proceso de multi-
plicar dos ntimeros. Los pasos a seguir para el algoritmo de la multiplicacion
son los siguientes [40), 43]:

1. En primer lugar se checa si alguno de los operandos es 0, el resultado
serd 0.

2. Sumar los exponentes (d = E; + FE3) en forma sesgada, y restar al
resultado el sesgo. (En el caso de 32 bits, el sesgo es 127).

3. Multiplicar los significandos (S = Sp * S2). En este caso la multiplica-
cion se realiza como en el caso de los enteros. El resultado, tendra el
doble de tamano en bits que el multiplicando o el multiplicador. Sin
embargo al momento de redondear, los bits excesivos se perderan.

4. Normalizar el resultado de la multiplicacién desplazando a la derecha
e incrementando el exponente d, o bien desplazando a la izquierda y
decrementando el exponente. En cada desplazamiento checar si exis-
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Sumar los exponentes sesgados de ambos
numeros y restar el sesgo de la suma para
obtener el nuevo exponente ya sesgado.

l

‘ Multiplicar los significandos.

e

Normalizar el producto.  Desplazando a
la derecha e incrementando el exponente.

Redondear el valor de la mantisa .
con un numero apropiado de bits ‘ (Excepmon>

Normalizado?

Colocar el signo apropiado del producto
dependiendo de la ley de los signos.

FIN

Figura 4.3: Diagrama de flujo de la multiplicacién en punto flotante.

te un desbordamiento a infinito (overflow) o desbordamiento a cero
(underflow).

5. Redondear la mantisa con un ntimero apropiado de bits, en caso de no
quedar redondeado, el niimero estd desnormalizado y se pasa al paso
anterior.

6. Por dltimo es necesario colocar el signo correcto. Si ambos ndmeros
son positivos o negativos, el resultado es positivo, y el bit de signo
para el resultado es 0. Si los nimeros tienen signos contrarios, es decir,
ambos ntimeros tienen signos diferentes, el resultado es negativo, y por
lo tanto el bit a colocar en el resultado es 1.

4.2. VHDL

VHDL (VHSIC, Hardware Description Language) es un lenguaje descrip-
tor de Hardware (HDL, Hardware Descriptor Language) patrocinado por el
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Departamento de Defensa de los Estados Unidos dentro del programa VHSIC
(Very High Speed Integrated Circuits). En diciembre de 1987 fue aceptado co-
mo estandar IEEE bajo la referencia 1076-87. A partir de esa fecha empieza a
consolidarse como estandar internacional. En 1993, surgié una nueva version
del estandar que inclufa nuevas caracteristicas no disponibles en la versién
de 1987, [44]. VHDL es un lenguaje de descripcion y modelado, disefiado
con el fin de que tanto los humanos como las maquinas puedan entender la
funcionalidad y organizacion de sistemas hardware digitales [45].

VHDL es un lenguaje flexible y con una amplia sintaxis que permite
el modelado estructural, en flujo de datos o de comportamiento hardware.
Entre las caracteristicas més importantes que presenta son [46]:

1. Lenguaje de simulacién de modelos, con lo que puede ser utilizado para
construir circuitos muy extensos usando esquemaéticos o en texto, con
el fin de simularlos.

2. Lenguaje de entrada de disefio, debido a que es un lenguaje de alto
nivel permite el disefio como programas de computadoras.

3. Puede ser utilizado como lenguaje Netlist de esta forma suele ser util
como manera de comunicacién a bajo nivel entre herramientas de di-
sefio basadas en computadoras.

4. Lenguaje estandar, que permite la portabilidad hacia diferentes arqui-
tecturas o herramientas de disefio més recientes.

Entre las ventajas que se tienen de utilizar el lenguaje VHDL para la
descripcion de hardware se tienen [45]:

» Permite disefar, modelar y comprobar (en simulacion) cualquier sis-
tema digital desde un nivel de abstraccién alto hasta un nivel de abs-
tracciéon de compuertas y biestables.

= Debido a que los médulos en VHDL pueden ser usados en diferentes
disenos, es factible la reutilizacion de codigo. Ademas esa misma des-
cripcion puede ser utilizada en diferentes tecnologias sin la necesidad
de redisenar todo el circuito.

» Los errores de comunicacién y compatibilidad son minimizados debido
a que estd basado en el estandar IEEE 1076-1987 y IEEE 1076-1993.
Ademaés cualquier usuario puede disenar alguna aplicacion en VHDL y
comercializarla sin problemas al no ser un lenguaje de propietario.

= Permite el disenio Top-Down, es decir, permite la descripcién y mode-
lado del comportamiento de un circuito a un alto nivel.

= VHDL permite la modularidad, esto es, permite dividir o descomponer
los disefios hardware y su descripcién en unidades méas pequenas.
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4.2.1. Descripcién de circuitos en VHDL

En VHDL existen tres formas de describir un circuito, dependiendo del
nivel de abstracciéon que se maneje, estos son: comportamental, flujo de datos
v estructural.

El diseno comportamental es el mas alto nivel de abstracciéon que permite
VHDL. Cuando se ocupa esta forma de describir un circuito, el disenador
describe solamente el comportamiento del sistema sin importarle los com-
ponentes ocupados para llevar a cabo el diseno. Utilizando este nivel de
abstraccion se pueden describir las operaciones de un circuito a nivel de re-
gistros. La forma de disefiar en este nivel de abstraccion es muy similar a un
lenguaje de alto nivel, en el que se escriben programas que operan de manera
secuencial y se comunican mediante sus interfaces [46], 47].

El diserio mediante flujo de datos es un nivel intermedio en el que se
indica la forma en que los datos se pueden transferir de una senal a otra sin
necesidad de utilizar declaraciones secuenciales [48]. Comunmente es deno-
minada Transferencia Logica de Registros (RTL, Register Transfer Logic).
En este tipo de descripcion se pueden utilizar ecuaciones légicas o senten-
cias de asignacion, permitiendo que la l6gica combinacional sea simplificada,
mientras que las partes mas importantes de un circuito, los registros, son
especificados con mas detalle de acuerdo al circuito a modelar.

El tercer nivel de abstraccion es el nivel estructural, o también llamado
nivel l6gico. Basa su comportamiento en términos de sus modelos l6gicos es-
tablecidos (compuertas, sumadores, etc.) [48]. Se especifican los bloques que
componen un circuito y sus interconexiones. Cada bloque ya debe contar con
su descripcion de tal forma que se construya una jerarquia de descripciones
donde las inferiores dan lugar a un sistema de mayor complejidad.

4.2.2. Entidad y Arquitectura en VHDL

En un disefio VHDL existe forzosamente una entidad y al menos una
arquitectura. Una entidad identifica claramente las entradas y salidas del
diseno, es analogo a un simbolo en un esquematico, sirve para definir la
visién externa de un disefio, es decir, la interfaz con su entorno. En cambio
la arquitectura complementa el diseno de un sistema, la cual describe el
comportamiento o estructura de la entidad que describe.

La entidad es una abstracciéon de un circuito, la cual puede verse como
una “caja negra”, de la cual tnicamente se conocen las entradas y las salidas.
Un ejemplo de una entidad de un sumador puede verse en la figura [4.4a)
Una arquitectura es el complemento de una entidad, es decir describe el
comportamiento de un sistema. Describe el conjunto de operaciones que se
realizan con las entradas y que definen a las salidas, modelando de esta
manera el funcionamiento del circuito disenado. La figura muestra la
estructura interna del sumador a nivel de compuertas légicas.
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Cin— . —>
! Entidad
A —>
5 5 Sumador cout

Cout
: - Sumador :
R : Completo

Figura 4.4: Dupla Entidad-Arquitectura (a) Simbolo funcional de una enti-
dad. (b) Arquitectura de un sumador.

4.2.3. Metodologia de diseno

Existen diversas metodologias de disenio de circuitos o sistemas digitales.
Estas metodologias suelen ser independientes de las herramientas de Auto-
matizacion del Disefio Electronicd!| (EDA, Electronic Design Automation) y
del HDL utilizado. Entre las metodologias mas conocidas se encuentran la
metodologia Ascendente (Bottom-Up) y la metodologia Descendente (Top-
Down) [45], 46, [49].

4.2.3.1. Diseno Bottom-Up

El disenio Bottom-Up (de abajo hacia arriba) de un circuito o sistema
electréonico comienza con la descripcién de los componentes més basicos, ge-
neralmente las primitivas, que se agrupan en diversos médulos, y estos a su
vez se agrupan para formar médulos de mayor complejidad y asi sucesivamen-
te para formar un solo bloque que describa completamente al sistema [45] [49].
Esta metodologia no implica una estructuracion jerarquica de los elementos
que conforman al sistema, debido a que la estructuracién se realiza después
de la descripcion del sistema, resultando no necesaria. Esta metodologia hace
uso de los componentes mas basicos (de menor nivel), que generalmente se
encuentran en una biblioteca, conteniendo chips, resistencias, capacitores y
otras unidades funcionales.

!Conjunto de herramientas de hardware y software que ayudan en el proceso de disefio
de sistemas electrénicos.
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Por la naturaleza de esta metodologia, el disefio de circuitos utilizando
esta metodologia resulta ser ineficiente, por lo que generalmente no se usa, y
més en la actualidad donde los disefios son bastante grandes, uniendo miles
de componentes, es facil cometer errores v por ende, hacer que el sistema
no funcione adecuadamente; ademés el anélisis de sistemas grandes resulta
ser complejo, lo que resulta ser poco 1til a la hora de detectar errores en el
sistema.

4.2.3.2. Diseno Top-Down

La metodologia Top-Down (de arriba hacia abajo) es un proceso contrario
ala metodologia anterior. Inicia visualizando al sistema a disenar con un nivel
de abstraccion alto y posteriormente desglosarlo en médulos jerarquicamente
inferiores, los cuales pueden ser también divididos; los niveles de detalle de
los médulos de menor jerarquia dependen directamente de la herramienta de
diseno [45] 49].

Con el avance de las herramientas de diseno electrénico, es posible en
la actualidad contar con herramientas que realicen de forma automética la
metodologia de diseno descendente; las herramientas de sintesis permiten la
implementacién automatica de un diseno a partir de la idea abstracta del
disenador, sin necesidad de que el diseniador descomponga la idea abstracta.

Entre las ventajas que presenta esta metodologia estan:

= Incrementa la productividad del disefio, permite especificar un disefio
en un nivel de abstraccion alto sin la necesidad de implementar el
mismo a un nivel l6gico bajo, como el uso de compuertas.

= Incrementa la reutilizacién de cédigo, en el diseno se utilizan tecno-
logias genéricas, definiéndose posteriormente la tecnologia a utilizar.
Esto permite la reutilizacién de codigo entre diferentes tecnologias.

= Deteccion rapida de errores, al centrarse mas en la definicién y disefio
del sistema, los errores son mas faciles de detectar.

4.3. Arreglo de Compuertas Programables en Cam-
po FPGA

En el afio de 1984, la compania Xilinx introdujo al mercado los FPGAs
(Field Programmable Gate Array) como una evolucion de los CPLDs, ademés
de una idea nueva resultante de combinar el control de usuario y el tiempo
de lanzamiento al mercado de los PLDs con la densidad y ventaja de los
arreglos de compuertas, surgiendo asi el FPGA. Un FPGA es un dispositivo
semiconductor que contiene bloques de logica cuya interconexiéon y funciona-
lidad se puede configurar. Puede ser usado para implementar casi cualquier
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disenio hardware, desde funciones tan sencillas como las llevadas a cabo por
una puerta légica o un sistema combinacional hasta complejos sistemas en
un chip.

Tanto los CPLDs como las FPGAs contienen un gran ntimero de elemen-
tos logicos programables. Si medimos la densidad de los elementos 16gicos
programables en puertas logicas equivalentes (nimero de puertas NAND
equivalentes que podriamos programar en un dispositivo) podriamos decir
que en un CPLD hallarfamos del orden de decenas de miles de puertas logicas
equivalentes y en un FPGA del orden de cientos de miles hasta millones de
ellas. Aparte de las diferencias en densidad entre ambos tipos de dispositivos,
la diferencia fundamental entre las FPGAs y los CPLDs es su arquitectura.
El paradigma de los CPLDs se basa en que se puede implementar cualquier
funcion logica mediante suma de productos, mientras que un FPGA hace uso
de Tablas de btsqueda. La enorme libertad disponible en la interconexién
de dichos bloques confiere a las FPGAs una gran flexibilidad.

Otra diferencia importante entre FPGAs y CPLDs es que en la mayoria
de las FPGAs se pueden encontrar funciones de alto nivel (como sumadores y
multiplicadores) embebidas en la propia matriz de interconexiones, asi como
bloques de memoria.

4.3.1. Arquitectura de un FPGA

La arquitectura basica de un FPGA consiste de una matriz de bloques
logicos que incluyen flip-flops con formas para que el usuario configure a)la
funcion en cada bloque légico, b) las entradas y salidas y, ¢) la interconexion
entre los bloques (ver figura {.5). Cada familia de FPGA difiere una de
otra en la estructura y funcionalidad de los bloques légicos, el sistema de
interconexioén, y los recursos de arquitectura fija de aplicacién especifica que
incluye.

Bloques logicos configurables. Fstos bloques l6gicos configurables
CLBs (Configurable Logic Blocks) estan distribuidos en forma matricial en
el dispositivo y son recursos que permiten al usuario implementar funcio-
nes logicas. Cuando estos dispositivos son de complejidad baja, es decir, las
funciones que se pueden implementar son sencillas y ademaés, existe un ni-
mero considerable de ellos, se dice que el FPGA es de granularidad fina. En
cambio, cuando los recursos logicos estdn formados por memorias de acce-
so aleatorio llamadas Tablas de Busqueda (LUT, Look-up Tables), flip-flops
para almacenamiento de elementos que dependen de la sefial de reloj, multi-
plexores que permiten la seleccién, reset y puesta a uno légico de elementos,
se dice que el FPGA es de granularidad gruesa; dentro de un FPGA este tipo
de CLBs son reducidos pero tienen la caracteristica de poder implementar
funciones con mayor complejidad.

Bloques configurables de entrada/salida. La matriz de CLBs esta
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rodeada de por un anillo de bloques de interfaz, denominada bloques con-
figurables de entrada/salida. Dichos bloques tiene la tarea de proporcionar
conectividad al FPGA y su ambiente, es decir, controlan las entradas y sali-
das de datos entre los pines de entrada/salida y la logica interna. Cada bloque
es bidireccional y soporta operaciones de tercer estado, para conseguir estas
caracteristicas un bloque estd formado de flip-flops, latches y buffers que
soportan el tercer estado. En ocasiones, suelen incluir resistores pull-up y/o
pull-down en la salida. La polaridad de la senal de salida es programable.

Interconexiones programables. Estdn formados por: recursos de in-
terconexion, conjunto de lineas y /o interruptores programables que permiten
transmitir las seniales entre los bloques logicos internos y entre estos y los
bloques de entrada/salida, y de matriz de interconexion, elementos logicos
que facilitan la comunicacion entre los buses de comunicacion (recursos de
interconexion).

Recursos de Arquitectura fija de aplicacion especifica. En la ac-
tualidad muchos FPGAs incluyen en su arquitectura recursos de propdsito
especifico. Permiten configurar una funciéon 6ptimas dentro del FPGA, tal co-
mo moédulos RAM, sumadores, multiplicadores, etc. Mediante estos bloques
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Un alto voltaje
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T

Figura 4.6: Métodos de programacion de un FPGA: a) Conexiones SRAM y
b) antifusible.

de aplicacion especifica, el diseno de un sistema digital se acelera.

4.3.2. Meétodos de programacion

Existen tres tipos principales de programacion [50]:
Basado en SRAM. Las conexiones en el FPGA se consiguen mediante
el uso de transistores, compuertas de transmisién, o multiplexores que son
controlados por células SRAM (Figura . Esta tecnologia permite rapidez
en la reconfiguracién del circuito. Las principales desventajas que presenta
es el tamano del chip, requerido por la tecnologia RAM, y las necesidades
de recursos externos (usualmente chips de memoria no volatil) para cargar
la configuracion. El FPGA puede ser programado un nimero ilimitado de
veces.
Tecnologia antifusible. Un antifusible permanece en un estado de alta
impedancia, hasta que se programa en una de baja impedancia o estado
"fundido” (Figura . Mediante esta tecnologia, los dispositivos se pueden
programar solo una vez; y es menos cara que la tecnologia RAM.
Tecnologia Flash/EEPROM. Una alternativa a la metodologia SRAM
es el uso de memorias flash o EEPROM. Estas memorias son no-volatiles,
por lo que no pierden su informacién aun cuando el sistema esté apagado.
Esta caracteristica elimina la necesidad de elementos externos requeridos
para almacenar y cargar la configuracion del FPGA.

4.3.3. Ventajas de los FPGAs

Entre las ventajas que ofrecen los FPGAs se encuentran:

» Reduccién de tamaiio, peso y disipacién de potencia.
= Mayor desempeno.

= Mejor seguridad contra copias no autorizadas.
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= Dispositivos y costos de inventarios reducidos.
= Costos de tarjetas de prueba reducidos.

» Una reducciéon considerable en los tiempos de desarrollo (prototipado
rapido).

= Reconfigurabilidad del circuito atn en sistema (ISP).

= Costos bajos de ingenieria no-recurrente, resultando en disefios méis
econ6émicos para soluciones que requieren de menos de 1000 unidades.






Capitulo 5

Plataforma Experimental y
Resultados

RESUMEN: En este capitulo se presenta el diseno e implementacion
del sistema convertidor CD—CD tipo reductor, el cual consiste de la
implementacién de un convertidor reductor en el modo de conducciéon
continuo a 1.44W y un controlador GPI implementado en FPGA. Fi-
nalmente, se muestran los resultados del desempeno del controlador en
lazo abierto y en lazo cerrado, obtenidos a nivel simulacién median-
te MatLab/Simulink y PSIM, y a nivel experimental a través de la
plataforma.

5.1. Introduccién

FEn el presente capitulo se describe el disenio e implementacion del sistema
convertidor CD-CD tipo reductor, asi como de la herramienta que permitira
desarrollar el controlador GPI dentro del dispositivo FPGA. El proceso de
diseno e implementacién del convertidor reductor y el control GPI basado
en FPGA, estd dividido en las siguientes etapas:

1. Disefio del circuito convertidor reductor.
2. Modelado de unidades de operaciones aritméticas en punto flotante.

3. Disefio, simulacién e implementacién del controlador GPI en VHDL.

= Etapa 1: Diseno del circuito convertidor reductor. En esta etapa
se disena el circuito convertidor reductor, conforme a las caracteristicas
obtenidas del disenio del convertidor en el modo de conduccién continuo
del capitulo 2| Para disenar el circuito fisicamente es necesario tomar

63
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en cuenta un circuito adicional que se encargard de activar y desacti-
var al interruptor, este circuito se conoce como circuito excitador de
compuerta.

» Etapa 2: Modelado de unidades de operaciones aritméticas
en punto flotante. Siguiendo una metodologia descendente se realiza
el diseno y modelado de unidades aritméticas en punto flotante de
32 bits. Estas unidades aritméticas son: unidad de suma y unidad de
multiplicaciéon. A partir de estas unidades se disenard una unidad de
integracién en punto flotante.

= Etapa 3. Diseno, simulacién e implementacion del controlador
GPI en VHDL. Conforme a las unidades disenadas con anterioridad,
y al disefio del controlador GPI del capitulo [3] se disena el contro-
lador GPI en lenguaje VHDL. Para su implementacién fisica de este
controlador, es necesario disehar una unidad PWM en VHDL, la cual
consta bésicamente de un circuito generador de onda triangular y un
comparador de senales del tipo analdgico. Se presentan las simulacio-
nes del diseno en VHDL mediante las herramientas MATLAB, Psim
v ModelSim. Posteriormente, se implementa el control GPI basado en
FPGA.

5.2. Circuito convertidor reductor

El convertidor reductor puede transformar un voltaje de entrada E en un
voltaje de salida V,, de menor amplitud, conservando la misma polaridad. Es-
to se logra mediante la conmutacion del interruptor (Transistor MOSFET),
a través de una senal PWM cuya funcién es controlar el ciclo de trabajo D
del transistor, lo que permite obtener a la salida diferentes amplitudes de
voltaje.

Para el disefio del convertidor reductor, es necesario obtener los valores de
la inductancia (L), la capacitancia (C'), a partir de caracteristicas propuestas
como el voltaje de entrada, el voltaje de salida, la frecuencia de conmutacion,
la potencia de salida, y el porcentaje de rizo de voltaje de salida.

De acuerdo al diseno propuesto, el voltaje de entrada E es de 24V. El
voltaje de salida V,, deseado para el convertidor es 12V. El porcentaje de
rizo AV, /V, = 0,006 %, mientras que la frecuencia fija de conmutacion se
propone de f = 48K Hz.

Para el diseno del convertidor con las caracteristicas mencionadas ante-
riormente, se necesita el calculo de los valores de R, L y C. El ciclo 1til de
trabajo (D) se calcula mediante (2.17)).

Vs, 12V
D=f =y =0
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Mediante el voltaje de salida y la potencia, se obtiene la corriente de salida,
dada como:

P, 144W
Ioz—:
vV, 12V

=0,124

Mientras la resistencia de carga se calcula a partir del voltaje y corriente de
salida, y es:

v, 12V
R=2=

= = 1009
I, 0,124 00

El célculo de la inductancia critica en el modo de conducciéon continuo (MCC)
se hace a través de (2.29)), y esta es dada por:

1-D 1-0,75
Lcritico == TTR == (

o) 155 100 = 520pH

De este ultimo valor, se selecciona un valor de 1.92 veces mayor al valor
critico, esto para asegurar que el convertidor trabaje en el MCC, y se tenga
un error de corriente mas pequeno. Por lo que el valor de L es:

L = 2L critico = ImH

Una vez obtenido el valor de la inductancia, se calcula los valores maximo y
minimo de la corriente a través de (2.22)) y (2.23), y estan dadas como:

I =DE(L+ 52T = (0,5)(24) (15 + 2,60 % 1078) = 0,18254
= DE(% — 527 — (0,5)(24) (5 — 2,60 % 1078) = 0,0575A

L min

El voltaje de rizo se calcula a través de ([2.46)), y esta dado por:

Ave (q-p) _
A 0,000060
Despejando la variable C, se tiene:
1-D
C =
8Lf2(6,0 « 107?)
C =~ 470uF

La figura[s.I]y figura 5.2 muestran las respuestas en simulacion obtenidas
de corriente y voltaje en la carga de salida del convertidor en lazo abierto.
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Figura 5.1: Respuesta en lazo abierto de la corriente en la carga del conver-
tidor.
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Figura 5.2: Respuesta en lazo abierto del voltaje de salida del convertidor,
para una entrada de control ug, = 0,5.

La respuesta del voltaje de salida de la figura muestra una disminucién
del 50 % con respecto al voltaje de entrada de alimentacion del convertidor.
En la figura se muestra el rizo de corriente que existe en el inductor
cuando el convertidor se encuentra en estado estable. Se corrobora que se
adecua a los calculos obtenidos previamente. Asi mismo, la figura mues-
tra el voltaje de rizo presente en el capacitor del convertidor. En ella se
observa un voltaje maximo de 12.0004 V y un voltaje minimo de 11.9996 V,
correspondiente al voltaje de rizo propuesto en la presente seccion.

5.2.1. Semiconductores en el circuito reductor

En la seleccion de componentes a utilizar estd claro que al momento
de hacerlo se debe tener cuidado con las especificaciones de cada elemento,
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Figura 5.3: Corriente de rizo en el inductor.
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Figura 5.4: Voltaje de rizo en el capacitor.

para obtener la mayor eficiencia posible en el convertidor, evitando asi las
pérdidas que existen en la conmutacién. Por ello se elige un transistor MOS-
FET (IRF640) de baja resistencia de encendido Rpg,, = 0,182, ademés de
conducir una corriente de 3.5A.

El transistor MOSFET necesita ser activado mediante un voltaje positivo
aplicado en su compuerta Vgg > 0, asi se tiene que el voltaje del MOSFET
de su compuerta a tierra debe ser mayor que el voltaje de entrada, para que
el MOSFET esté en estado de conduccion. Para activarlo, se utiliza un dis-
positivo llamado impulsor de compuerta, con el cual se consiguen los niveles
adecuados para activar la compuerta del MOSFET, ademas con este dispo-
sitivo realiza disparos de subida y bajada en tiempos cortos de conmutacion.
El dispositivo utilizado es el circuito integrado TR2117.

La seleccion del diodo de libre circulacion (free-wheeling diode) del con-
vertidor reductor , Dy, corresponde al diodo 1N5817, el cual es un diodo
Schottky con capacidad de corriente de 1 A y un voltaje de polarizacion
pequeno (V f = 0,45V).
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5.2.2. Circuito impulsor de compuerta

La configuracion utilizada para el circuito impulsor de compuerta se
muestra en la figura [5.5] Los elementos que son indispensables para el fun-
cionamiento del impulsor de compuerta son: el diodo Dy, el capacitor Chg,
y la resistencia de compuerta R,. Estos elementos son configurados a partir
de las caracteristicas de la aplicacién.

Vee

E=24V
Y

PWM N v+ VB
J_Cbs
vs T

T [E IRF640
com

Rg

Convertidor reductor

Figura 5.5: Configuracion del circuito impulsor de compuerta y convertidor
reductor.

5.2.2.1. Circuito bootstrap

El driver que impulsa el voltaje de compuerta del MOSFET requiere para
su funcionamiento un circuito conocido como bootstrap conformado por un
capacitor Cps vy un diodo Dps conectado de tal forma como se observa en la
figura [5.5

Para obtener el valor del capacitor bootstrap, el primer paso es obtener
la caida de voltaje minima (AVgg) que se debe tener para garantizar que el
MOSFET esté activado. (ON).

Si VgE,,., es el voltaje de compuerta-emisor minimo, para mantener en-
cendido al MOSFET, entonces la caida de voltaje es:

AVes =Vee = Vr = VaE,,., — VL (5.1)

min
bajo la condicién:
VGEin > VBsuv—

Donde V. es el voltaje de alimentacién del driver, Vr es el voltaje de recu-
peracién del diodo, y Vpsyy— es la caida de voltaje negativo de la fuente del
lado alto.
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El valor minimo del capacitor boostrap es [51]:

Qtot
AVpg

Qiot = Qg+ Qus + (Igsik + Iops + Ipi + Lok + Ips—)thon

(5.2)

donde

Qq es la carga de encendido requerida por el MOSFET.

= Igsik es la corriente de fuga de la compuerta-fuente del MOSFET.
» IoBs es la corriente de reposo (driver).

» Ipy es la corriente de fuga (driver).

= Iyl es la corriente de fuga del diodo bootstrap.

» Ipg_ es la corriente de desaturacion de entrada (driver).

® {pon €s el tiempo de encendido del MOSFET.

Qs es la carga requerida por los elevadores de nivel internos (driver).

El tiempo de encendido t,, se obtiene a partir de multiplicar el ciclo de
trabajo D por la frecuencia de conmutacion, como sigue:

thon = DT = D(]lc)

La tabla resume los valores de las ecuaciones , asi como el valor
del capacitor obtenido para el circuito bootstrap.

El diodo Dy para el circuito bootstrap necesita tener un tiempo de re-
cuperacién inverso menor al tiempo de propagacion del driver IR2117, por
lo que se propone que el tiempo de recuperacién inverso debe cumplir que,
t.r < 100ns. Ademés este diodo debe soportar un voltaje de polarizaciéon
inverso Vr > E, por lo que se propone el diodo 1N4148 que tiene un tiempo
de recuperacion inverso t,, = 4ns y un voltaje inverso de 75 V [51], [52].

L Tcur es solo relevante si se utilizan capacitores electroliticos y puede ser ignorado si
se utilizan otro tipo de capacitores [52].
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Tabla 5.1: Parametros utilizados para el calculo del capacitor bootstrap.

Simbolo Pardmetro Valor  Unidad
Qq Carga de encendido (Mosfet) 72 o
Qs Carga requerida por los elevadores de nivel internos (Mosfet) 5 n

Igsik Corriente pulsada de corto circuito en la salida alta (driver) 0.1

Igss Corriente de reposo (driver) 55

Ipik Corriente de fuga (driver) 50 nA

IgBs Corriente de fuga del diodo bootstrap 50

IgBs Corriente de saturacion de entrada (driver) 0

thon Tiempo de encendido del Mosfet 10.42 us
Vee Voltaje de alimentacion del driver 15
%2 Voltaje de recuperacion del diodo 1

Vesuv—  Caida de voltaje negativo de la fuente del lado alto 9 Vv

VaEmin Voltaje de compuerta-emisor minimo > Vpgyy — 9.2
1%7 Voltaje en la carga del diodo Dy, -0.45

CbSmin Valor minimo para el capacitor bootstrap 14.97 oF
Cbs Valor del capacitor bootstrap 220

5.2.2.2. Resistencia de compuerta

Para poder calcular la resistencia de compuerta en el circuito impulsor
de compuerta, se necesitan las ecuaciones dadas en [53].

Iavg = dit+ Qgs (53)
y
Vee =V, Vee
R _ cc gex  Vee 5.4
g Izwg IO+ ( )
Donde

» (Qgq es la carga de compuerta-drenador que existe en el Mosfet.

= (g5 es la carga de compuerta-fuente que existe en el Mosfet.

» [oy esla corriente pulsante de corto circuito en la salida alta del driver.
m tg, €s el tiempo de conmutacién propuesto del driver.

= V.. es el voltaje de alimentacién del driver.

» Vs €s el voltaje de estabilizacion del mosfet.

» R, es la resistencia de compuerta.

El voltaje de estabilizacién del mosfet, se obtiene a partir de la hoja
de datos dada por el fabricante [54], mediante la curva caracteristica de la
grafica de voltaje compuerta-fuente contra carga de compuerta ( Ver figura
. Mientras que el tiempo de conmutacién propuesto ts, es de 200ns, que
es el tiempo de propagacion méaximo del driver IR2117.



5.3. Sistema de control GPI 71

GCE8E58940
Ves{V)
Vos=— 160V
=204
12
9
15
/I
Q 14 28 4z 56 Q(nC)

Figura 5.6: Voltaje de estabilizaciéon compuerta-fuente del Mosfet IRF640.

Tabla 5.2: Parametros utilizados para el cdlculo de la resistencia de com-
puerta.

Simbolo  Parédmetro Valor Unidad
Qga Carga de compuerta-drenador (Mosfet) 21 nC
Qgs Carga de compuerta-fuente (Mosfet) 10
Io+ Corriente pulsada de corto circuito en la salida alta (driver) 250 mA
tsw Tiempo de conmutaciéon propuesto 200 ns
Vee Voltaje de alimentacion del driver 15 v
Vs Voltaje de estabilizacion (Plateau voltage) (Mosfet) 5
Ry Resistencia de compuerta (Mosfet) ~ 4,7 Q

La tabla[5.2| muestra el resumen de los pardmetros obtenidos de las hojas
de datos del Mosfet y del driver utilizados, asi como el valor final de la
resistencia de compuerta obtenido y adecuado a valores comerciales.

5.3. Sistema de control GPI

Con la finalidad de realizar las operaciones necesarias para el diseno del
controlador GPI que regularé el voltaje de salida del convertidor reductor, se
disefiaran unidades aritméticas, especificamente, unidades de aritmética en
punto flotante de 32 bits, con el fin de abarcar un amplio rango de ntimeros
para que se puedan realizar las operaciones necesarias.

Las computadoras y la mayoria de los DSPs cuentan ya, con operaciones
de suma, resta, multiplicacion y division, en punto flotante, las cuales se rea-
lizan en tiempos muy pequenos, sin embargo en el caso de las computadoras
hacen uso del procesador que tienen, el cual posee altas velocidades de pro-
cesamiento. Sin embargo, los tiempos de los procesadores son compartidos
con otras aplicaciones de software, por lo que el procesamiento no es una
aplicaciéon en tiempo real, y ademas no es la aplicacion final.

Otra opcién que se ha venido utilizando en el campo del control automéa-
tico es el modelado de procesadores de aplicacion especifica en un circuito
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digital configurable (CDC). Un procesador de aplicacion especifica es aquel
procesador que se disefia considerando la aplicacion o el area de la ingenieria
en donde serd utilizado. Esta opcién presenta las siguientes ventajas: 1. Op-
timizacion de recursos, permite modelar anicamente las funciones necesarias
en la aplicacién. 2. Modelado de arquitecturas paralelas, repercutiendo en
altas velocidades de procesamiento. 3. Uso de HDLs estandarizados, lo cual
genera disenos portables entre diversas tecnologias, la portabilidad se extien-
de hacia otras herramientas CAD (Computer-Aided Design, diseno asistido
por computadora) compatibles.

En esta seccion se describe el modelado del controlador basado en FPGA,
de la estructura de las unidades aritméticas de punto flotante, que incluyen
las unidades de suma, multiplicacién, y a partir de estas unidades principa-
les, se disena una unidad de integracion numeérica. Ademés, en esta seccion
se incluye la descripciéon de unidades que nos permitirdn comunicarnos con
el convertidor analdgico digital, y por iltimo la unidad del modulador por
ancho de pulsos. En la figura se observa a detalle, las unidades que con-
forman esta aplicacion especifica del controlador GPI, las cuales se describen
a continuacion.

_ —_— - - - - - - - - D - - - - - - - =4

Conversion| Ley de Control
DAC Control| ADC

Figura 5.7: Unidades modeladas para el controlador GPI basado en FPGA.

= Médulo de control del ADC. Este médulo es el encargado de ac-
tivar y desactivar las senales que permitiran activar al ADC, asi como
efectuar el inicio de las operaciones aritméticas para obtener una salida
de la ley de control GPI. También tendrd a su cargo la activacion de
los médulos del convertidor digital analégico.

s Moédulo del control GPI. El sistema hardware para la ley de control
GPI es conformado por operaciones de sumas, multiplicaciones, inte-
graciones en punto flotante. Para tal propdsito se disenan en primer
instancia las operaciones de suma y multiplicacién en punto flotante.
A partir de estas operaciones primarias, se disefla la unidad de inte-
gracion.
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= Médulo del convertidor punto flotante a punto fijo. La funcién
de este modulo es el convertir las magnitudes generadas por el control
GPI, a unidades en punto fijo y adecuarlas a un nivel apropiado para
poder hacer su comparacién en el médulo del PWM.

= Médulo del PWM. Este mo6dulo es el encargado de generar la sefial
PWM. Esta conformado por dos bloques principales, el primero es el
generador de una onda triangular a una frecuencia fija de 48 kHz que
servird como sefial portadora. El segundo bloque es el de comparacion
que se encargard, de comparar la senal proveniente del controlador GPI
con la senal triangular, para obtener la senal de salida PWM.

Es importante hacer mencién, antes de iniciar con la descripcién de las
unidades en VHDL, sobre las herramientas utilizadas, asi como la metodolo-
gia a utilizar en el control GPI. Entre las herramientas utilizadas se definen
las herramientas de automatizacion de diseno electronico (EDA, Electronic
Design Automation).

El objetivo de las herramientas EDA, es facilitar el proceso de disefio elec-
trénico, y estan divididas en herramientas EDA-hardware y EDA-software
(EDA-CAD) [46]. Para el disenio de los mo6dulos vistos previamente se ha
elegido como herramienta hardware a la tarjeta de desarrollo Nexys-2 de la
compania Digilent, y como herramienta EDA-CAD al programa ISE Foun-
dation, en su version 12.1i, de la compania Xilinx.

La tarjeta Nexys-2 es una plataforma de disefio de sistemas digitales que
tiene como principal elemento al FPGA 3E-1200 FG320 de la familia Spartan
de la compaiifa Xilinx (Ver figura [5.8)). Las caracteristicas mas relevantes de
esta plataforma de desarrollo son las siguientes:

» El FPGA 3E-1200 tiene una capacidad de 1200,000 compuertas (Sys-
tem Gates).

= Utiliza el puerto USB, ver. 2.0, para configurar al FPGA y establecer
una transferencia de datos de alta velocidad entre el FPGA y una PC.

» Compatible con la herramienta ISE/Webpack de Xilinx.

= Incluye 16 MBytes de PSDRAM de la compania de Micron y 16 Mbytes
de StrataFlash ROM de Intel.

= Plataforma flash no volétil para configuracion del FPGA.
= Fuente de alimentacién conmutada de alta eficiencia.
= Oscilador integrado de 50MHz y socket para un oscilador extra.

» Conectores de expansion con 60 entradas/salidas al FPGA.
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» Periféricos elementales: 8 leds, 4 push-buttons, 8 interruptores tipo slide
v 4 displays de 7 segmentos.

Figura 5.8: Tarjeta de desarrollo digital NEXYS-2.

Por otro lado, la herramienta ISE Foundation, la cual fue creada por
la compania Xilinx para configurar sus respectivos CDCs, es un entorno
de desarrollo integrado (IDE), cuyo objetivo es el de facilitar en el proceso
de diseno de los sistemas digitales, mediante la automatizacién del trénsito
por las diferentes etapas que integran dicho proceso, desde el modelado,
simulacién y la sintesis logica hasta llegar a la implementacion del sistema
en la arquitectura configurable elegida. En la figura[5.9]se observa el entorno
de desarrollo ISE que incluye diferentes formas de modelado de sistemas
digitales, captura de esquematicos, editor de diagramas de estado y editor
de HDLs. Esta ultima forma de modelado permite elegir entre las normas
IEEE 1076 (VHDL) [55] y la IEEE 1364 (Verilog) [56]; en el caso particular
del trabajo presente se ha elegido el estandar VHDL.

Una vez elegidas las herramientas EDA y el lenguaje HDL a utilizar, es
necesario definir el tipo de metodologia que se utilizaré, para el diseno con-
ceptual de las unidades mencionadas anteriormente y que tipo de modelado
se empleard para la descripcion de las mismas.

En la seccion[:2:3]se describieron los diferentes tipos de metodologias que
se utilizaran en el disefio de un sistema digital, las cuales son ascendente y
descendente. Esta tultima es la elegida para llevar a cabo el diserio conceptual
de las unidades que conformaran al sistema de control, debido a que en la
actualidad es ampliamente utilizada en el disefio de arquitecturas VLSI o de
complejidad elevada.

Los tipos de descripcién de circuitos que permite VHDL se describieron
en la seccion [£.2.1] estos tipos son estructural, flujo de datos y comporta-
mental. La eleccién del tipo de modelado depende bésicamente del nivel de
abstracciéon que se desea manejar. Para el modelado del sistema de control
se ha elegido el estilo comportamental para generar los diferentes modu-
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Figura 5.9: Entorno de desarrollo Xilinx ISE 12.1i.

los del sistema de control, y el estilo estructural para unirlos mediante un
esquematico.

5.3.1. Mobdulo de control del ADC

La tarjeta NEXYS2 no cuenta con un convertidor analogico digital, por lo
que es necesario realizar una interfaz entre la tarjeta y el convertidor analé-
gico digital para poder obtener los datos del voltaje de salida del convertidor
reductor. El tiempo de conversion del ADC es un factor importante a tomar
en cuenta al momento de elegir el dispositivo para que no afecte y retarde
al sistema. Por tal motivo el ADC elegido es el ADC0820 [57], el cual es
controlado solo a través de una senal y su tiempo conversiéon maximo es de
2.5 ps.

Las caracterfsticas mas importantes del ADC son las siguientes:

» Resolucion de 8 bits.

= No necesita un reloj externo.

= Voltaje de alimentacion de 5V.

» Facil interfaz con microprocesadores u operacion stand-alone.
= No existen cédigos perdidos.

= Salida de 3 estados.

= Rango de voltaje de entrada de 0 a 5V.
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CS LOW
RD LOW
[
WR ‘E_z‘
L at, »
INT
t

1 — tm
DB0-DB7 Dato valido

Figura 5.10: Tiempos necesarios para la conversién del ADC0820.

= No se requiere ajuste a 0 o a escala completa.

= Bajo consumo de potencia.

El ADC0820 es un circuito integrado de 20 pines. El modo de operacion
configurado es stand-alone por lo que los pines configurados se describen en
la tabla Una descripcion mas detallada de los modos de operacion del
ADCO0820 se puede ver en [57].

El moédulo de control del ADC se disefia con base en los diagramas de
tiempo del ADC, figura y tabla El modo de operacién del ADC
es configurado como operacién stand-alone, donde tinicamente se controla
el tiempo del pin 6 (WR). La conversién iniciara al desactivar la sefial del
pin 6 (WR = 0) durante al menos 600ns (tyg). La conversién estard lista
aproximadamente 800ns después del flanco de subida de la senal del pin 6
(WR =1).

Por otro lado, una segunda tarea de este moédulo es activar las senales
necesarias para habilitar el inicio de las operaciones del control GPI. Debido
a que las operaciones se ejecutan en escalera para obtener un resultado final,
este médulo activa las senales conforme terminan las operaciones del nivel
anterior. Por tanto este m6dulo esta conformado por una maquina de estados
que controla al convertidor ADC y las operaciones del control. La figura[5.11
muestra el simbolo del médulo de control del ADC obtenido de la descripcion
utilizando VHDL. Ademas en la tabla [5.5] se detallan las funciones de cada
una de las senales de este médulo.

La figura[5.12] muestra una simulaciéon del médulo de control del ADC. Se
observa que la primera sefial que se activa es wr que controla al ADC. Una vez
que el ADC0820 ha terminado la conversion, se activa la senal datovalido que
indica al médulo de control que un dato se encuentra listo para ser procesado,
lo cual da inicio a la activacién de las seriales para administrar la operacién
del control.
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Tabla 5.3: Descripcién de tiempos para la conversion del ADC0820.

a a Valor .
Simbolo Parametro Minimo Tipico Maximo Unidad
. . Max 50 us
twRr Tiempo de escritura i 500 s

Retardo del flanco de subida de

tiNTHW R WR al flanco de caida de INT 175 270
Tiempo interno de compara-
tr cién 800 1300 ns
Retardo del fin de conversion a
tp .. ., 500
la siguiente conversion
o Retardo de INT a datos vali- 20 50

dos

Tabla 5.5: Descripcion de senales del médulo de control del ADC.

Senal Tipo Descripcion
clk Entrada  Reloj de 50 MHz que sincroniza las salidas de este modulo
reset Entrada  Seial global que activa el reset del sistema

datovalido Salida

Indica al médulo de control que un dato valido se encuentra en el
ADCO0820

wr Salida

Senal que activa la conversion del ADC0820

sall-sall3 Salida

Activan el inicio de operaciones del médulo de control

Tabla 5.4: Descripcién de pines del convertidor analdgico digital ADC0820.

Pin Nombre

Descripcién

1 Vin Voltaje anilogo de entrada. Rango= GND < Viny < Voo
2 DBy Dato de salida de tres estados. Bit 0 (LSB)

3 DB, Dato de salida de tres estados. Bit 1

4 DBy Dato de salida de tres estados. Bit 2

5 DBs Dato de salida de tres estados. Bit 3

6 WR/RDY

Modo WR-RD. WR. Con CS en bajo, la conversién empieza en el
flanco de caida de W R. Aproximadamente 800 ns después del flanco
de subida de W R el resultado estari en el latch de salida.

Entrada de seleccion del modo a operar. Mlodo RD cuando toma un

7 MODE valor bajo. Modo WR-RD cuando toma un valor alto.

8 =D Modo WR-RD. Los datos de salida (DB0-DB7) estaran disponibles
cuando C'S toma un valor bajo.
Modo WR-RD. INT indica el fin de la conversién y la presencia de

9 INT los datos en la salida. INT tomaréd un valor bajo aproximadamente
800 ns después del flanco de subida de WR.

10 GND Tierra.

11 VREF(-) El nivel inferior de conversion. Rango= GND < Vgpp(_) < Vrer(4)

12 VeREF(1) El nivel superior de conversion. Rango= Vrgr(—) < Vrer4) < Voo

13 o} CS debe estar en bajo para que RD y WR sean reconocidos por el
convertidor.

14 DBy Dato de salida de tres estados. Bit 4

15 DBs Dato de salida de tres estados. Bit 5

16 DBg Dato de salida de tres estados. Bit 6

17 DBy Dato de salida de tres estados. Bit 7 (MSB)

18 OFL Salida overflow. Si la entrada andloga es mayor que Vrgp(4), OFL
tendra un valor bajo al final de la conversion.

19 NC No conectado.

20 Voo

Voltaje de alimentacion.
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—clk datovalido—
sall|—
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sal3 —
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sals —

Control ADC™°
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sal13|—
—reset wr —

Figura 5.11: Simbolo del médulo de control del ADC.
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Figura 5.12: Simulacién del médulo de control del ADC.

5.3.2. Moddulo del control GPI

El objetivo principal de este médulo es el realizar las operaciones en punto
flotante del control GPI. Con el valor obtenido mediante el ADC realizara
las operaciones concernientes a la ley de control y obtendré a su salida el
valor de uq, para que posteriormente este valor pueda ser convertido a punto
fijo y pase al médulo del PWM.

La ley de control a programar dentro del FPGA se puede observar en
la ecuacion . Se pueden reescribir las ecuaciones del controlador GPI
como:

Uy = a1V + aoF + asF

v = —kg(F)—kg(F—F)—kl/ot(F(r)—F(T))dT

- O/Ot/OT(F (\) = F(\)dAdr

)

= /0 (agu — asF)dt — agF (5.5)

donde,
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Para mayor facilidad en el diseno del control GPI, a partir (5.5) se rea-
liza un diagrama a bloques para observar las operaciones a realizar. Dicho
diagrama a bloques puede ser visto en la figura [5.13

]

Buck
ue Uav

Figura 5.13: Diagrama a bloques del control GPI.

Del diagrama a bloques de la figura [5.13| se observa que es necesario
disenar unidades de suma, multiplicacién e integraciéon en punto flotante. Es
por ello que estas tres unidades se disefian en punto flotante y posteriormente
se unirdn mediante un esquemaético para formar el control GPI.

5.3.2.1. Unidad de suma en punto flotante

En la seccién se mostré un diagrama de flujo para realizar la suma
en punto flotante, sin embargo es necesario realizar un algoritmo para poder
facilitar el traslado al disefio en VHDL.

Antes de realizar el algoritmo, es necesario definir algunos parametros que
serdn ocupados durante la realizaciéon del algoritmo y del disefio en VHDL,
por tanto se tiene:

= La operacion se realiza entre dos operandos A y B.

= Kl signo del operando A se definira como signA, mientras que el signo
del operando B sera signB.

= El exponente del operando A estd definido como ezpa, asi el exponente
del operando B es expb.
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= La mantisa del operando A, ya con el bit implicito sera definido como
sa, por otro lado, la mantisa del operando B con el bit implicito es sb.

En la tabla [5.6] se muestra un algoritmo para realizar la suma en punto
flotante y que est4 compuesto principalmente de 4 etapas [43]:

1. Swap. Debido a que la operaciéon se realiza entre dos ntumeros, esta
etapa se encarga de realizar un intercambio entre los operadores con
el fin de intercambiar y dejar en el operando A al nimero mas grande,
esto se lleva a cabo comparando sus exponentes, es decir, si el operando
A es mas grande que el operando B no se hace ningin cambio, en
caso contrario se hard un intercambio y el operando B serd el nuevo
operando A y el operando A pasaré a ser el operando B.

2. Alineacidn. El objetivo de este paso es igualar los exponentes, para
poder realizar posteriormente la suma. Si los exponentes son iguales,
no es necesario realizar ninguna operaciéon. En el paso anterior se inter-
cambiaron los operandos, por tanto en el operando A quedé el niimero
con el exponente mayor y en el operando B el nimero con el exponente
menor. Si los exponentes son diferentes, el exponente expb serd iguala-
do a ezrpa y se realizard un corrimiento a la izquierda de la mantisa sb
tantas veces como la diferencia entre expa y expb.

3. Suma. Esta etapa realiza la suma o resta entre los operandos. Si el
signo de los dos operandos es el mismo entonces se suman los dos
ntmeros y el signo permanece igual, en caso contrario se resta el nimero
mayor del menor y el signo del resultado seré el del niimero méas grande.

4. Normalizacidon. Esta es la etapa final del algoritmo y consiste en
normalizar el resultado de la operaciéon, para que el niimero obtenido
se encuentre en el formato adecuado de 32 bits. El signo del resultado
estard en signa, y el exponente del resultado permaneceré en ezpa.

Conforme al algoritmo visto previamente se disefia una unidad en VHDL
siguiendo la metodologia descendente debido a la complejidad del algoritmo,
la entidad resultante de este médulo puede ser vista en el simbolo obtenido
en la figura [5.14] ademas en la tabla [5.7] se observa a detalle la descripcion
de las entradas y salidas de este médulo.

La unidad modelada corresponde con una maquina de 3 estados que
funciona de la siguiente manera; en el primer estado se espera el inicio de
operacion, este sera detectado con la senal Ini_ Op="1"y con esto se iniciara
el algoritmo de la suma y se realizaran los pasos 1,2 y 3, en donde se realizan
el intercambio (swap) entre los operadores en caso de ser necesario, también
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Tabla 5.6: Algoritmo para la suma en punto flotante.

—Entrada Operando A= signa,expa,sa;
Operando B= signb,expb,sb;
—Salida Resultado=signr,expr,sr; Inicio suma
PASO1:
-SWAP
if expb<expa then
swap(siga, signb);
swap(sa, sb);
swap (erpa, expb);
end if;
PASO2:
-ALINEACION
if expal!=expb then
diferencia=ezpa-erpb;
expb=expa;
sb=shift_right(signb,diferencia)
end if;
PASO3:
-SUMA
if signa=signb then
resultado=sa+sb;
else
if sa>sb then
resultado=sa-sb;
else
resultado=sb-sa;
stgna=signb
end if;
end if;
PASOJ:
-NORMALIZACION
if resultado=0 then
expa=20;
stgna=0;
IR A PASO 5;
else
if resultado(24)="1then
resultado=shift _right(resultado,1);
expa:=ezrpa+1;
IR A PASO 4;
elsif resultado(23)="1’then
IR A PASO 5;
else
resultado:=shift_left(resultado,1);
expa:=expa-1;
IR A PASO J;
end if;
end if;
PASO 5:
//Mantisa sr=resultado(22 downto 0);
//Signo signr=signa;
//Ezponente expr=expa;
Fin_ suma;
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suma

—clk  resultado(31:0) ——]

—reset
—inCp
—Ain(31:0)
—Bin(31:0)

Figura 5.14: Simbolo del modulo de suma en punto flotante.

Tabla 5.7: Descripcion de senales del médulo de suma en punto flotante.

Seiial Tipo Descripcién
clk Entrada Re,IOJ de 50 MHz que sincroniza las salidas de este
moédulo
reset Entrada  Senal global que activa el reset del sistema
inOp Entrada giiza el inicio de la operacién de suma en punto flo-

Vector de entrada que representa el operador A en
punto flotante de precision simple

Vector de entrada que representa el operador B en
punto flotante de precision simple

Vector de salida que representa la suma de los opera-
dores A y B en punto flotante

Ain(31:0) Entrada

Bin(31:0) Entrada

resultado(31:0) Salida

se realiza la alineacién del operando B y por dltimo la suma de las mantisas.
El segundo estado corresponde al paso 4 donde se realiza la normalizacion
del resultado, para ello se checa en primer lugar si el resultado de la suma es
cero, en ese caso el resultado final serd un vector de 32 bits de ceros; en caso
contrario se checa los dos tltimos bits més significativos del resultado de la
suma de las mantisas, si el bit mas significativo corresponde con un ’1’, se
realiza un corrimiento a la derecha y el exponente se aumenta en uno, si el
segundo bit mas significativo es ’1’, el resultado estd normalizado y se pasa
al siguiente estado; si no se cumplen las condiciones anteriores se realiza un
corrimiento a la derecha del resultado de la suma, y el exponente de A se
decrementa en 1. El ultimo estado de la maquina es mostrar el resultado en
su estandar de 32 bits, si el resultado es diferente de cero, el resultado final
estara compuesto del bit de signo del operando A, 8 bits del exponente de
A, y los 23 bits menos significativos del resultado de la operacion después de
haber sido normalizado.

La figura muestra una suma entre dos operadores A y B con valores
de 23.466 y 43.98, enseguida se realiza la suma entre -23.25 y 30.57. La
senal InOp indica el inicio de la operacion. Tres ciclos de reloj mas tarde el
resultado se tiene en la senal de salida resultado.
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Figura 5.15: Simulacién del médulo de suma en punto flotante.

5.3.2.2. Unidad de multiplicacién en punto flotante

De igual manera que la suma en punto flotante, en la seccién se
puede observar un diagrama de flujo de la multiplicaciéon en punto flotante.
Partiendo de dicho diagrama se procede a realizar un algoritmo para su
posterior diseno en VHDL. La multiplicacién en punto flotante es més sencillo
que la suma en punto flotante, sin embargo ocupa un poco mas de recursos
debido a que se realiza una multiplicaciéon de significandos de 24 bits.

Al igual que la suma, antes de realizar el algoritmo es necesario definir
algunos parametros que nos ayudarén a entender de mejor forma el algoritmo
de la multiplicacién, por tanto se consideran los siguientes aspectos:

La multiplicacion se realiza entre dos operandos A v B.

Fl signo del operando A se definird como signA, mientras que el signo
del operando B sera signB.

El exponente del operando A esté definido como expa, asi el exponente
del operando B es expb.

La mantisa del operando A, ya con el bit implicito serd definido como
sa, por otro lado, la mantisa del operando B con el bit implicito es sb.

En la tabla se observa el algoritmo de la multiplicacién en punto
flotante que consta de tres etapas que se describen a continuacién:

1. Suma. Esta etapa consiste en obtener los exponentes de los operandos

A y B y sumarlos, teniendo en cuenta el sesgo, que en este caso al ser
exponentes de 8 bits, el sesgo es 127. Ademas también se encarga de
verificar si existiese un overflow o underflow al momento de realizar la
multiplicacién.

Multiplicacion. Debido a que el FPGA utilizado incluye bloques de
aplicacidn especifica como lo son los multiplicadores, sélo se toman
las mantisas de los operandos, sa y sb, y se multiplican, guardando el
resultado en una variable temporal para después normalizarlo.
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Tabla 5.8: Algoritmo para la multiplicaciéon en punto flotante

—Entrada Operando A= signa,expa,sa;
Operando B= signb,expb,sb;
—Salida Resultado=signr,expr,sr; Inicio  multiplicacion
PASO1:
-SUMA
aurFEr=expa+expb;
if auzEz>382 then
—overflow;
else
if auzEr<127 then
—underflow;
end if;
end if;
PASO2:
~-MULTIPLICACION
auzMan=sa*sb;
PASOS3: -NORMALIZACION
if(auzMan(47)="1") then
auzMan:=shift rigth(auzMan,1);
ouzEr:=auzExr+1;
end if;
sign=signa zor signb;
PASO 4:
//Mantisa sr=auzMan(45 downto 23);
//Signo signr=sign;
//Exponente expr=auzFEz;
Fin_ multiplicacion;

3. Normalizacion. El objetivo de esta etapa es el normalizar el resulta-
do de la multiplicacién para poder obtener el resultado en el formato
adecuado de 32 bits.

Del algoritmo de la multiplicacién en punto flotante, se disefia en VHDL
mediante la metodologia descendente la unidad de multiplicacién en punto
flotante. En la figura|5.16|se observa el simbolo de la unidad de multiplicacion
en punto flotante; ademaés, en la tabla se observa, a detalle la descripcion
de las entradas y salidas de este moédulo. Este disefio corresponde con un
méaquina de 2 estados cuyo funcionamiento es como sigue: En el primer esta-
do se espera la sefial para el inicio de la operacién, esta iniciard con la sefial
Ini_ Op="1". Al momento de detectar el inicio de operacion, se realizaran los
pasos 1,2 y 3. Los exponentes de los operadores A y B se sumaran, como
estos exponentes estan sesgados, a la suma se le restara el sesgo. Ademas se
checa si existe un overflow o bien underflow en cuyo caso solo se limitard
al nimero mas grande o a cero segin sea el caso. Una vez realizado esto
se procede a multiplicar las mantisas ya con el bit implicito. El resultado
de esta multiplicacién serd normalizado observando tnicamente los dos bits
mas significativos del resultado de la operaciéon. Si el bit mas significativo
contiene un ’1’, se realiza un corrimiento a la derecha decrementando ademés
el exponente en 1 y se procede al paso 4. El signo de la operacién corres-
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Tabla 5.9: Descripcién de senales del médulo de multiplicacién en punto
flotante.

Senal Tipo Descripcion
oIk Entrada, Re’lo_] de 50 MHz que sincroniza las salidas de este
mobdulo
reset Entrada  Senal global que activa el reset del sistema
inOp Entrada, Indica el inicio de la operacién de suma en punto flo-
tante
Ain(31:0) Entrada Vector de entrada que representa el operador A en

punto flotante de precisién simple

Vector de entrada que representa el operador B en
punto flotante de precisién simple

Vector de salida que representa la multiplicacion de
los operadores A y B en punto flotante

Bin(31:0) Entrada

resultado(31:0) Salida

ponde con la ley de los signos para la multiplicacién, que en este caso se
realizard con una compuerta de tipo xor entre los signos de los operandos A
v B, que en este caso son signa y signb respectivamente. El segundo esta-
do corresponde con la finalizacién de la operacién y adecuar la salida de la
operacion de acuerdo a los resultados obtenidos en el estado 1, por lo que el
resultado final estard compuesto de 32 bits, el mas significativo corresponde
con el signo calculado a partir de la compuerta xor, enseguida 8 bits de la
suma del exponente y por altimo los 23 bits siguientes del resultado de la
multiplicaciéon de significandos, eliminando los dos bits mas significativos.

multiplicacion

——clk  resultado(31:0) ——

——reset
—1inOp
B Ain31:0)
E—Bin(31:0)

Figura 5.16: Simbolo del médulo de multiplicaciéon en punto flotante.

La figura[5.17] muestra la multiplicacion entre dos operandos, A y B, con
valores de 30.5 y 10.75, enseguida se realiza la multiplicacién entre -5035 y
100000. La senal InOp indica el inicio de la operacion. El resultado de la
operacion se tiene en la sefial de salida resultado.

5.3.2.3. Moadulo de integraciéon en punto flotante

Una de las caracteristicas principales del control GPI es la robustez que
presenta. Fsta caracteristica es debida a los reconstructores integrales que
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Figura 5.17: Simulacién del médulo de multiplicacién en punto flotante.

presenta en su disefio, por lo que la integracién pasa a ser una operacion
fundamental en la implementacién de dicho control. Una forma de obtener
el resultado de una integral en un sistema dindmico como el control GPI es
mediante métodos de integraciéon numérica. El sistema dindmico puede ser
expresado en forma de ecuaciones diferenciales que tendran que ser resueltas
por algiin método numérico.

La forma de ecuacion diferencial méas sencilla que se puede tener es:

Y~ flae) = V) (56)
Donde f(z;,y;) es la ecuacion diferencial evaluada en z; y y;. Para resol-
ver esta ecuacion se necesita encontrar una funciéon cuya derivada sea f(z),
es decir, encontrar una integral indefinida de f(z). Entre los métodos mas
conocidos para la resolucién de ecuaciones diferenciales se encuentran los mé-
todos de paso simple y los métodos multipaso. Los métodos de paso simple
utilizan informacién en un solo punto z; para predecir un valor de la variable
dependiente y;11 en un punto futuro x;,1.

Método de Adams-Bashforth. Los métodos de Adams utilizan in-
formacién en miltiples pasos de la solucién para volver a llegar a ella en el
siguiente punto x. Asi un ejemplo de dos pasos utiliza la informaciéon z;, y
x;—1 para generar la solucion en el nuevo punto z;41. Los métodos de Adams
pueden clasificarse en dos tipos: los métodos explicitos de Adams-Bashforth
y los métodos implicitos de Adams-Moulton. Ambos pueden combinarse para
generar los métodos predictor-corrector de Adams-Bashforth-Moulton [58].

El principal objetivo del método de Adams-Bashforth de n pasos es utili-
zar un polinomio de interpolacién con base en informacién en la localizacién
actual x; y en ubicaciones previas (;_1,2i—2,...,Ti—n+1) para poder expresar
(z). La solucion en x;11 se encuentra a partir de

Tit1
e R (57)
;

Para la deduccion del método de Adams-Bashforth se toma el caso de
dos pasos. Para ello se supone que se tiene un tamano de paso constante h
desde el punto (i — 1) hasta el punto i y desde el punto i hasta el punto
(i 4+ 1), y ademés que existe una solucién hasta el punto i.
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Se puede utilizar un polinomio de interpolaciéon de Lagrange [58] con
informacién en los dos pasos x; y z;—1, de tal manera que se obtenga:

Y(x) == (@ — )Y (zi-1) + (@ — 21 (x:))] /b (5.8)
El resultado de la integracion de v (z) visto en es:

Yirr = yi + (h/2)[3¢ (i) — ¢(xi-1)] (5.9)

Donde esta ultima ecuacién corresponde a la formula directa del método
de Adams-Bashforth de segundo orden que nos permite obtener la solucion
a una ecuacion diferencial o bien realizar la integral que se necesita en el
control GPI.

La figura muestra la simulacion del método de Adams-Bashforth
de segundo orden obtenida mediante Matlab. En dicha figura se observa
practicamente una misma senal que corresponde al bloque de integracién
incluido en Simulink, y a la implementacion de la formula directa del método
de Adams-Bashforth. En esta figura se puede observar que las respuestas son
muy similares, existiendo solo un pequefio error entre las gréaficas, esto debido
al orden de la férmula directa.

0.2

/
\, \ \
-0.2r \ ! \ / \ 4

A A,
-0.41- '\ / - s Y, -

Integral
-
~
-
~
-

-0.6F \ / N / \ g

0.8 AN ; N / N

1
0.5 1 1.5 2 25 3 3.5 4 45 5
Tiempo [s] 3

Figura 5.18: Simulacién de la formula directa de segundo orden de Adams-
Bashforth.

Moédulo de Integracion en VHDL. El médulo de integracion en el
sistema de control permitird obtener la integral del valor de entrada que se
tenga en el modulo. De acuerdo al método de Adams-Bashforth se tiene una
formula directa para poder obtener el valor de la integral la cual se puede
escribir como:

Yir1 = yi + (h/2)[39i — §i-1] (5.10)
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Tabla 5.10: Descripcion de senales del médulo de integracién en punto flo-
tante.

Senal Tipo Descripciéon
oIk Entrada Rezloj de 50 MHz que sincroniza las salidas de este
moédulo
reset Entrada  Senal global que activa el reset del sistema

Vector de entrada en punto flotante que representa la
funcién a integrar

ini_op2 Entrada  El valor y;_1 se actualiza cuando esta senal se activa
ini_op Entrada  Seilal que indica el inicio de la operacion de integracion
Vector de salida en punto flotante que representa la
integral de la seiial de entrada

Sing in(31:0) Entrada

integral(31:0) Salida

En la ecuacion se observa que para obtener el valor de y;11 solo se
necesitan hacer operaciones con el valor actual y anterior de la entrada 3 y
Ui—1, ademas del tltimo valor calculado y;. Por tanto se realiza el médulo
de integracion a partir de las operaciones de suma y multiplicacién antes
modeladas. El paso de tiempo h se obtiene a partir de medir el tiempo de
procesamiento en que tarda el médulo de control en obtener una salida y
su valor es aproximado a 40us. La figura muestra el simbolo obtenido
para el calculo de la integral, ademés la tabla describe cada una de las
seniales de entrada y salida de este médulo.

Integrador
—clk Integral(31:0) =

—{reset
= sing_In(31:0)
—1Ini_Op2

—Ini_Int

Figura 5.19: Simbolo del médulo de integraciéon en punto flotante.

5.3.3. Mobdulo del convertidor punto flotante a punto fijo.

Laley de control disefiada en VHDL presenta los resultados en formato de
punto flotante en 32 bits, sin embargo el médulo del PWM maneja niimeros
de punto fijo en 8 bits, por lo que es necesario una etapa intermedia entre
la ley de control y el médulo PWM. De esta manera, este modulo es el
encargado de traducir el formato de punto flotante a punto fijo.

Por otra parte, al momento de realizar la comparaciéon de este valor con
la senal triangular es necesario realizar una conversion del valor en punto fijo
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a un valor adecuado que se encuentre en los niveles de la senal triangular y
poder compararlos sin ningiin inconveniente.

Antes de realizar el médulo en VHDL, es necesario definir algunos as-
pectos que facilitaran el diseno de este médulo, asi como ciertas limitaciones
que hay que tomar en cuenta, tales cuestiones se muestran a continuaciéon:

= Kl valor méximo de la senal triangular es 5, por lo que la senal ugq,
obtenida de la ley de control serad limitada entre los valores 0 y 5.

» La senal triangular generada estd en el rango de 0 a 5 V, representada
mediante un vector de 8 bits, por lo que su rango dentro del FPGA
serd de 0 a 255, donde 0 representa su valor minimo y 255 representa
su valor maximo (5V).

= Si el niimero en punto flotante es un vector de ceros, la salida en punto
fijo sera de cero.

= Para poder convertir un namero en punto flotante a punto fijo, es
necesario que el exponente corresponda con el sesgo, en este caso que
el exponente tenga un valor de 127. Si el exponente es mayor o menor
se disminuird o aumentard su valor en uno, tantas veces como sea
necesario, ademas de realizar el mismo nimero de corrimientos con la
mantisa a la izquierda o derecha segin sea el caso.

= La parte entera de la representacion en punto fijo serd de 12 bits,
mientras que la parte decimal estard representada por un vector de 8
bits.

= Debido a que la parte entera es de 12 bits, el nimero mayor que se podra
convertir serd 4095. Si existiese un niimero mayor a este se limitara al
valor 4095 con lo que la salida estard saturada. Por otro lado su limite
inferior sera 0.

= Para adecuar los valores del punto fijo para su comparacion con la senial
triangular se tiene que convertir el valor a niveles de 0 a 255. Debido
a que el punto fijo estard limitado entre 0 y 5 V, este valor en punto
fijo se multiplica por 51 para obtener los valores de 0 a 255.

En la tabla se observa el algoritmo para convertir de punto flotante
a punto fijo, el cual consta basicamente de 4 pasos.

El diseno en VHDL corresponde con una maquina de 4 estados que se
describen a continuacién.

» ESTADO 1. Se espera el inicio de la operacion mediante la senal
(Ini_Op="1"). Una vez que se inicia la operacion se procede verifi-
car los valores del vector de entrada en punto flotante. Si es cero, el
valor en punto fijo es cero y se pasa al estado 4.
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Tabla 5.11: Algoritmo para la conversién de punto flotante a punto fijo.

—Entrada
Numero en punto flotante A= signa,ezpa,sa;
—Salida
Parte entera en punto fijo= puntofijo(8bits);
Inicio_ conversion
PASO1:
If A=0 then
puntofijo=0;
Ir a Paso ;
end if;
PASO2:
If A>4095 then
puntofijo=4095;
Ir a Paso J;
end if;
If A<0.020 then
puntofijo=0;
Ir a Paso /;
end if;
PASO3: if expa>127 then
—Decrementar el exponente;
expa=ezxpa-1;
—Desplazar a la Izquierda la mantisa;
sa=shift_left(sa,1);
—Ir a Paso 3;
elsif exponente<127 then
—Aumentar el exponente;
erpa=expa+1;
—Desplazar a la Derecha la mantisa;
sa=shift right(sa,1);
—Ir a Paso 3;
elsif exp=127 then
—Guardar parte entera;
—Guardar parte decimal;
—Ir a Paso 4;
end if;
PASO J: —Limitar el punto fijo entre 0 y 5
—Guardar en un vector de 12 bits la parte entera (limitada)
—y la parte decimal en 8 bits
pf=entera & decimal;

Fin_ conversion;
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= ESTADQO 2. Se verifican los limites de la conversion. Debido a que el

punto fijo es de 12 bits el nimero mas grande podré ser 4095, si es
mayor el ntmero en punto flotante se limita y se pasa al estado 4. Por
otro lado se checa el limite inferior, si es menor a 0.020 el valor del
punto fijo es 0 y se pasa al estado 4.

ESTADO 3. En este estado se verifica el valor del exponente. Si es
mayor a 127 se decrementa el exponente y se hace un corrimiento a la
izquierda de la mantisa. Si el exponente es menor a 127, se incrementa
su valor y se hace un corrimiento a la derecha de la mantisa. Si el valor
del exponente es 127, se guarda la parte entera y decimal y se pasa al
estado 3. Una vez que el exponente es 127 se almacena en un vector de
12 bits la parte entera y en otro de 8 bits la parte decimal. Se pasa al
estado 4.

ESTADO 4. Se guardan los valores convertidos en punto fijo, en las
sefiales de salida y se regresa al estado 1.

En la figura se observa el simbolo generado en este mdédulo, ademés

en la tabla [5.12| se observan a detalle cada uno de las sefiales de entrada y
salida de este médulo.

conversionDAC

—clk decimal(7:0) ]

—reset

——iniConv

E==entrada(31:0) salida(11:0) ]

Figura 5.20: Simbolo del médulo de conversion de punto flotante a punto

fijo.

5.3.4. Modulacién por ancho de pulsos

El dltimo bloque del sistema corresponde al PWM. Este bloque esta

conformado por tres médulos disenados en VHDL los cuales son:

= Moédulo de conversion ADC. Convierte la senal de punto fijo a una

sefial de 8 bits para ser comparado con la sefial triangular y obtener la
modulacién por ancho de pulsos.
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Tabla 5.12: Descripcion de senales del médulo de conversion de punto flotante
a punto fijo.

Senal Tipo Descripcion
oIk Entrada, RE%]O_] de 50 MHz que sincroniza las salidas de este
modulo
reset Entrada  Senal global que activa el reset del sistema
inConv Entrada, Indica e'l inicio de la conversion de punto flotante a
punto fijo

Vector de entrada que representa el operador en punto
flotante a convertir

Vector de salida que representa la parte decimal de la
representacion en punto fijo

Vector de salida que representa la parte entera de la
representaciéon en punto fijo

entrada(31:0) Entrada

decimal(7:0) Salida

salida(11:0) Salida

s Moédulo de onda triangular. Genera la onda triangular a una frecuencia
de 48 kHz, la cual serd generada con un vector de 8 bits.

= Moédulo de comparacion. Compara la sefial obtenida del control gy,
con la onda triangular, para obtener una sefial cuadrada con un ancho
de pulso variable que sera la salida del sistema PWM y que activard y
desactivard al transistor MOSFET.

5.3.4.1. Mobdulo de conversion ADC

La senal ug, de la ley de control oscilard entre valores de 0 a 5V, de-
pendiendo del voltaje de salida requerido en el convertidor reductor. Pa-
ra obtener la senal de PWM es necesario comparar esta senal con la onda
triangular, sin embargo antes de poder compararlo se deben solucionar dos
problemas el primero es limitar la senal proveniente del médulo de control
entre los valores 0 y 5; y el segundo problema es cambiar el formato de punto
fijo a un formato de 8 bits para poder ser comparado de manera fcil con la
onda triangular. El nuevo formato de esta senal oscilara entre los valores 0 y
255 que corresponderdn a los valores de 0V y 5V respectivamente, similar a
convertir una sefial analégica a una sefial digital en un convertidor analégico
digital, donde el valor de referencia serd 5V.

La conversién se realiza de manera sencilla mediante una regla de tres,
donde el valor digital méximo de salida serd 255 correspondiente al valor
analdgico 5, y el valor digital minimo sera 0 correspondiente al valor analégico
0. En la figura se observa el simbolo obtenido de este modulo, mientras
que la tabla describe cada una de las senales de entrada y salida de este
modulo.

Para verificar el correcto funcionamiento de éste modulo se realizaron
simulaciones como las que se muestran en la figura donde se convierte
un valor de 3.75 al valor correspondiente en un vector de 8 bits. De igual
manera se convierte el valor 12.65 donde se observa que este valor sobrepasa
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Tabla 5.13: Descripcion de sefiales del médulo de conversion ADC.

Senal Tipo Descripcion
oIk Entrada Re:lo‘] de 50 MHz que sincroniza las salidas de este
mébdulo
reset Entrada  Seiial global que activa el reset del sistema
- Indica el inicio de la conversiéon de punto fijo a vector
iniop Entrada .
de 8 bits

Vector de entrada que representa la parte entera del
namero en punto fijo

Vector de entrada que representa la parte decimal de
la representacion en punto fijo

Vector de salida que representa la conversioén del punto
fijo a compararse con la onda triangular

entera(11:0)  Entrada

decimal(7:0) Entrada

salidaadc(7:0) Salida

el méaximo valor (5) y se limita al maximo valor posible en el vector de 8 bits
correspondiente al valor 255.

ConversionADC

—clk salidaadc(7:0) —

—iniop
—reset
= entera(11:0)
F—— decimal(7:0)

Figura 5.21: Simbolo del moédulo de conversién ADC.

0,000 ns

Name Yalue DnsI L S0 |?s L IUUIHS L ISDIns L ZDDIns L 250Ins )
& 0 pEpEpEpEpEpEpEpEpEpEREN
5 entera[1:0] | 3 3 1z
5 decimal[7:0] || 11000000 11000000 Oio0110
ﬂ iniop o _| |—|
ﬂ reset L
i sslidadac[7:0)| v 0 191 255
_é clk_period Z0000 ps 20000 pg

Figura 5.22: Simulacién del modulo de conversiéon ADC.

5.3.4.2. Moébdulo de onda triangular

Este modulo del PWM se encarga de generar una senal triangular a una
frecuencia de 48 kHz. La senal triangular generada oscilara entre los valores
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Tabla 5.14: Descripcion de seniales del médulo de onda triangular.

Senal Tipo Descripcion
clk Entrada R(?IOJ de 50 MHz que sincroniza las salidas de este
modulo
reset Entrada  Senal global que activa el reset del sistema

Vector de salida que representa la onda triangular en

sTriangular(7:0) Salida un vector de 8 bits

0y 5V, representado por un vector de 8 bits. El valor 0 de la senal triangular
correspondera al valor 0 del vector de 8 bits, en cambio el valor 5V de la
onda triangular corresponde al valor 255 del vector de salida.

Para generar la frecuencia deseada, es importante tomar en cuenta la
frecuencia del reloj de entrada. En este caso la frecuencia del reloj de entrada
corresponde al valor de 50 MHz, por lo que el ciclo de reloj corresponde a
20ns. El periodo de la onda triangular es el inverso de la frecuencia, lo que
resulta aproximadamente 20.83 us. De esto se obtiene que el tiempo en que
la sefial triangular tiene pendiente positiva corresponde a 10.42 us, y de igual
forma el tiempo en que la onda triangular tiene pendiente negativa. Al dividir
estos tiempos entre el ciclo de reloj de 50 MHz el resultado corresponde al
valor 521 que es el valor entero mas cercano al resultado. Por tanto, la senal
triangular estard compuesta por 1024 ciclos del reloj de 50 MHz, 512 ciclos
cuando la pendiente es positiva y 512 cuando la pendiente es negativa, por
lo que la frecuencia se verd modificada en su valor y corresponderd a 48.83
kHz.

La figura muestra el simbolo obtenido en este médulo y sus senales
correspondientes son descritas en la tabla[5.14] La simulacion de este modulo
se observa en la figura donde se observa que el valor de la senal va
aumentando hasta llegar al nivel maximo que es 255 y después empieza a
disminuir, lo que corresponde con el nivel méximo de la onda triangular.
Otra forma de ver la onda triangular es mediante la simulacién en Matlab,
donde se pueden obtener simulaciones del médulo en VHDL. La figura [5.25
muestra la onda triangular simulada en Matlab donde se observa claramente
la forma de onda.

triangular

——clk  sTriangular(7:0) ——

—reset

Figura 5.23: Simbolo del médulo de onda triangular.
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Figura 5.24: Simulacién de la onda triangular.
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\
A A A
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Figura 5.25: Simulacién de la onda triangular realizada en Matlab y Model-
sim.

5.3.4.3. Moébdulo de comparacién

Este médulo es el mas sencillo del bloque del modulador por ancho de
pulsos. Su tarea consiste basicamente en comparar las senales de entrada que
provienen de la ley de control y la onda triangular. Las sefiales a comparar
tienen un tamaifio de 8 bits. Este médulo solo realiza la comparacién entre
estas senales, si la senal proveniente de la ley de control es mayor que la onda
triangular se tendra como salida un nivel alto ("1’), en cambio si la senal de
la onda triangular es mayor que la senal de la ley de control, la salida serd un
nivel bajo (’0’) que activara o desactivara al switch del convertidor reductor
para obtener el voltaje deseado a su salida.

La figura muestra el simbolo correspondiente al médulo de compa-
racion. Consta de dos entradas asociadas a la senal proveniente de la ley
de control y la onda triangular respectivamente, y una senal de salida co-
rrespondiente a la modulacion PWM. Estas sefiales son descritas en la tabla
515

5.3.5. Simulacién del control GPI

Una vez simulado cada uno de los bloques diseriados en VHDL se procede
a realizar el sistema final que estard conformado por el médulo de control
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comparador
E=AT:0) mayor —
==B(7.0)

—clk

——reset

Figura 5.26: Simbolo del modulo de comparacion.

Tabla 5.15: Descripcién de sefiales del médulo de comparacion.

Senal Tipo Descripcion
clk Entrada R(?IOJ de 50 MHz que sincroniza las salidas de este
modulo
reset Entrada  Senal global que activa el reset del sistema

Vector de salida que representa la onda triangular en

sTriangular(7:0) Salida un vector de 8 bits

del ADC, el control GPI y el médulo de PWM. En la figura se observa
el sistema final que sera implementado en el FPGA.

y conversor a + ] + Purto
punto flotante. - o rogrter + flotante a
N - Uav [ puntofijp
Al driver
IR2117

|
|
|
|
1
|
|
|
1
|
|
|
|
|
1
|
|
ADC | Control ADC
I
|
I
|
I
|
I
|
|
|
I
|
I
|
|
|

Figura 5.27: Diagrama de bloques del control GPI y PWM implementado en
el FPGA.

Antes de implementar el disefio final, es importante poder simular el
sistema antes de poder implementarlo, para ello es posible realizar una si-
mulacién del sistema final junto con la simulacién del circuito convertidor
reductor. Para ello se procede a realizar la cosimulacién entre tres programas:
Matlab/Simulink, ModelSim y Psim. Matlab/Simulink ser& la herramienta
que permita la simulacion con los otros programas, asi en Matlab Simulink
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se realizaran los moédulos en VHDL y crearéd la conexién con el programa
ModelSim donde se realizaran las simulaciones de los bloques VHDL. Por
otro lado, Matlab/Simulink también estara conectado con el programa Psim
que permite realizar la simulacion del circuito convertidor reductor. Por tan-
to, Matlab/Simulink sera la herramienta que permita la simulacion de los
bloques VHDL con la simulacién del circuito reductor, mediante la cosimu-
lacion.

5.3.5.1. Cosimulaciéon en Matlab y ModelSim

La cosimulacién en Matlab/Simulink crea una interfaz entre Matlab y un
programa externo a Matlab, es decir, la cosimulacién permite la interaccién
de algtin simulador externo con herramientas propias de Matlab, asi se tiene
la interaccién bidireccional de instancias de médulos de VHDL simulados en
ModelSim y Matlab/Simulink [59].

La figura muestra la manera en que ModelSim y Matlab trabajan
en conjunto para crear la cosimulacién. El bloque que permite la interaccién
con el simulador HDL se denomina “EDA Simulator Link M@Q)”.

Especificaciones Implem~entar

de desarrollo - el disefio
MATLAB diseno Simulador HDL
Simulink EDA Link Modelsim

Figura 5.28: Cosimulacion entre Matlab y ModelSim.

Cuando se realiza una cosimulacion en Matlab, el Simulador (ModelSim)
funciona como cliente, tal como se muestra en la figura [5.29] En este es-
cenario, una funcién del servidor Matlab espera las solicitudes de servicio
que recibe del simulador de HDL. Después de recibir una solicitud, el servi-
dor estable un enlace de comunicacién e invoca una determinada funcién de
Matlab que calcula los datos para la verificacién o visualizacién del médulo
de VHDL que esti bajo simulacién en ModelSim. Cuando el servidor esta
corriendo en Matlab, se puede iniciar y configurar el simulador con la funcion
vsim (Véase Apéndice |A]) suministrada con el bloque “EDA Simulator Link
MQ".

La figura muestra como una funcion de vector de prueba en Matlab
se invoca y comunica con el simulador durante una sesiéon de simulacion. Asf
se tiene que ModelSim realizara las simulaciones de la entidad en VHDL de
acuerdo a los vectores de prueba enviados como parametros desde Matlab, y
asimismo, ModelSim, genera los vectores de salida que seran las respuestas
y pardmetros de entrada de las funciones en Matlab.
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) Servidor
Simulador HDL Link MATLAB
Salida Peticion | Entrada
Entrada |- Respuesia Salida
MaodelSim 4 ModelSim

Figura 5.29: En cosimulacién, Matlab funciona como servidor, mientras el
simulador HDL funciona como cliente.

MATLAB

Estimulo Respuesta

Simulador HDL
Entidad VHDL

Argumentos Argumentos
de Salida EE IN OUTI:I de Entrada

Figura 5.30: Comunicacién entre el servidor Matlab y el cliente simulador
HDL.

Usando los parametros del bloque “EDA Simulator Link M(Q)” en Matlab
Simulink para una simulacién en VIIDL se puede configurar lo siguiente:

= Puertos de entrada y salida que corresponden a las sefiales de un moé-
dulo en VHDL.

s Configuracién del tipo comunicacién utilizados para intercambiar datos
entre las herramientas de simulacién.

» Tipo de reloj usado para la aplicacion (flanco de caida o flanco de
subida). El reloj para cada médulo puede ser independiente.

» Comandos TCL que pueden ejecutarse antes o después de la simulacién.

5.3.5.2. Cosimulaciéon en Matlab y Psim

El software Psim contiene una aplicacién denominada SimCoupler que
presenta una interfaz entre el mismo PSIM y Matlab Simulink para cosimu-
lacion. Con el modulo SimCoupler parte del sistema puede ser implementado
y simulado en Psim, y el resto del sistema en Simulink. Con esto se puede te-
ner acceso a las amplias caracteristicas de simulacién de Psim, y la capacidad
de simulaciéon de Simulink en una forma complementaria [60].
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El médulo SimCoupler consiste de dos partes: los nodos de enlace en
Psim, y el modelo SimCoupler en Simulink. En el presente trabajo se hace uso
del médulo SimCoupler para poder simular en Psim el convertidor reductor,
mientras que en matlab y mediante otra cosimulacién la parte del control
GPI. La figura[5.3T|muestra el circuito convertidor reductor en Psim, en dicha
figura se puede observar que la entrada del circuito es la seial PWM que
proviene del control en Simulink, esta sefial de entrada se conecta utilizando
la herramienta In link node. Debido a que el sistema es retroalimentado, y
la senal de retroalimentacién es el voltaje de salida del convertidor reductor
(V,), se usa la herramienta Out link node para que esta senal pueda ser
obtenida en Simulink y utilizarse en el control GPI.

ST_‘Q]T_ICH 1E3 @
L — IYYY\_® - —. Vo
Vin T 2R >——{2)
D
AN 470E6 | 100 A Matlab/Simulink
=
PWM ;

Sefial de Control
PWM proveniente de
Matlab/Simulink

Figura 5.31: Circuito convertidor reductor para la cosimulaciéon con Simulink.

En Simulink se elige la libreria S-function SimCoupler y se agrega el
bloque SimCoupler al diseno. Una vez agregado el bloque, en sus propiedades
se elige la ruta del archivo a cosimular con Psim, autométicamente aparecera
una ventana como la mostrada en la figura donde se muestran todas las
entradas y salidas a cosimular del circuito en Psim, en este caso, de acuerdo
al diagrama elaborado se tienen dos senales de salida del circuito que son
la senal de corriente del inductor 77, y el voltaje de salida del convertidor
reductor V,,. Por otra parte se tienen las entradas al circuito que es la senal
de PWM. Una vez configurado el bloque, aparecen automadaticamente las
sefiales de entrada y salida en el bloque para su posterior cosimulacién, tal
como se muestra en la figura p.33

5.3.5.3. Resultados en Simulacion

Una vez disefiado el control GPI en Simulink de acuerdo a la figura [5.27]
v mediante el circuito convertidor reductor disenado en Psim, se procede a
la cosimulacién. Se hicieron dos pruebas ya con el disenio final del control
GPI, esto debido a que el tiempo de cosimulaciéon entre los tres programas
es demasiado elevado, para poder simular 5 ms del control GPI tiene que
pasar alrededor de 1 hora en simulacién, esto en una computadora con las
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Figura 5.32: Entradas y Salidas del circuito en Psim.

P

Buck

Figura 5.33: Bloque en Simulink con las entradas y salidas del circuito en
Psim.

siguientes caracteristicas:
» Procesador Intel Centrino Duo a 1.6 GHz.
= 2 Gb en Memoria Ram.
= 128 Mb en memoria de video compartida.

La figura [5.34] muestra una simulacion del sistema final para un voltaje
de referencia de 4V, se observa que en la respuesta transitoria no existe
sobretiro, méas sin embargo el tiempo de establecimiento es alrededor de
23 ms, cuestion que se pretende mejorar en los resultados experimentales.
Asimismo se cosimul$ el mismo sistema para un voltaje de referencia de 18
A% (ﬁgura, donde se observa que se tiene un sobretiro méaximo de 7.6 %,
asi como un error de 0.15 V. De acuerdo a estas simulaciones se procede a
implementar el disefio en un FPGA con la tarjeta NEXYS2.

5.4. Resultados Experimentales

De acuerdo al diseno del convertidor realizado en [5.2] se tienen las si-
guientes caracteristicas, voltaje de entrada E = 24V, inductor L = 1mH,
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Figura 5.34: Voltaje de salida del convertidor reductor a un voltaje de refe-
rencia de 4 V en cosimulacion.

capacitor C = 470uF, resistencia de salida R = 10012, frecuencia de con-
mutacion fija f = 48,828k H z, corriente de rizo en el inductor Aiy, = 0,092,
voltaje de rizo en la salida del convertidor reductor AV,/V, = 0,013, todo
esto a un ciclo de trabajo D = 0,75.

Los resultados aqui mostrados se dividen en dos fases. La primera fase
consta de observar el tiempo de establecimiento del convertidor GPI ante
un voltaje deseado. La segunda fase consta de tres pruebas para observar el
desempefio del controlador GPI propuesto, implementado en el FPGA. En las
tres pruebas se somete al controlador a cambios bruscos en la carga de salida
del convertidor reductor. La primera prueba consiste en conectar subitamente
una carga estatica a la salida del convertidor reductor. La segunda prueba
consiste en conectar repentinamente una carga dinamica a la carga de salida
del convertidor, esta carga esté representada por un motor de CD. Por ultimo
se realiza la tercera prueba donde al motor de CD se conecta ademads un freno
mecéanico con el fin de observar la robustez del convertidor implementado.

5.4.1. Convertidor reductor a lazo abierto

Una vez disefiado el convertidor reductor se procede a observar el com-
portamiento del convertidor reductor a lazo abierto, es decir, introducir una
senal cuadrada al MOSFET para obtener un voltaje de salida en la resisten-
cia de carga, proporcional al ancho de pulso de la senal cuadrada.

En la figura se observa la respuesta del convertidor reductor con una
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Figura 5.35: Voltaje de salida del convertidor reductor a un voltaje de refe-
rencia de 18 V en cosimulacién.

senal de entrada con un ciclo de trabajo de 75% lo que corresponde a tener
un voltaje de salida de 18V, sin embargo se observa que la salida obtenida es
inferior al voltaje de referencia por lo que se tiene un error de 1 V en estado
estable. No existe un sobretiro significativo en la respuesta a lazo abierto,
sin embargo no se llega al voltaje deseado. Asimismo se observa en la misma

figura (5.36]) un tiempo de establecimiento de 11.5 ms.
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Figura 5.36: Respuesta en lazo abierto del convertidor reductor a un voltaje
de referencia de 18 V.
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Por otra parte se hizo otra prueba a lazo abierto, esta vez se configuré una
sefial cuadrada para obtener a la salida un voltaje de 12V, lo que corresponde
a tener un ciclo de trabajo de 50 %. La grafica de la figura muestra la
senal del voltaje de salida obtenida en el convertidor reductor, al igual que
la primera prueba no se llega al voltaje deseado. Se observa claramente que
en la gréafica obtenida se obtiene un sobretiro del 50 % y su valor méximo
alcanzado es 10.4 'V por lo que el error que se tiene en estado estable es de
1.6 V. El tiempo de establecimiento de esta respuesta es de 22.5 ms.

16

. : :
‘—Respuesta en lazo abier‘to‘

141
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12
iError=1.6V
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e

- | | | | | | |
-02.02 -0.01 0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
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Figura 5.37: Respuesta en lazo abierto del convertidor reductor a un voltaje
de referencia de 12 V.

En ambas respuestas a lazo abierto se observd que la senal en estado
estable no alcanza el nivel de referencia deseado, el controlador disefiado
debe ser capaz de corregir este problema y ademds de tener un tiempo de
establecimiento menor, aunado a un sobretiro nulo o muy pequefio.

5.4.2. Convertidor reductor a lazo cerrado con control GPI

La figura muestra dos sefiales de salida del convertidor reductor. La
primera grafica muestra el voltaje de salida del convertidor reductor a un
voltaje de referencia de 18V, donde se muestra que el tiempo de estable-
cimiento de esta senal es de aproximadamente 4.64 ms, ademas esta senal
presenta poco sobretiro. En la segunda respuesta se aprecia la sefial ug, que
es el voltaje de control que pasa al médulo de PWM para activar y desactivar
al MOSFET y obtener a la salida el voltaje de referencia.

Una de las primeras pruebas que se hizo con el controlador disefiado e
implementado en el FPGA consiste en conectar sibitamente una carga del
mismo valor que la carga de salida del convertidor reductor, es decir, reducir
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Figura 5.38: Respuesta del controlador GPI implementado en un FPGA.

la carga de salida en un 50 %. Al hacer esto, el voltaje deseado debe de
mantenerse para probar la robustez del sistema. En la figura [5.39se muestra
la respuesta del controlador al conectar sibitamente la carga estatica; se
observa que existe una pequeiia perturbaciéon en la salida del convertidor
reductor, pero debido a la accién del controlador, el voltaje de salida se
mantiene en el nivel de referencia sin presentar cambios significativos en su
nivel.

Voltaje (V)
> ™
T T
| |

i i i
0 0.02 0.04 0.06 0.08 01 012 014 0.16 0.18 0.2
Tiempo (s)

Figura 5.39: Desempeno del controlador GPI basado en FPGA al conectar
stibitamente una carga estética a la salida del convertidor.
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Una segunda prueba que se realizé para probar el rendimiento del contro-
lador es conectar de manera siibita una carga dindmica. Esta carga dindmica
estd representada por un motor de CD que perturba al voltaje de salida del
convertidor reductor. En la figura se observa claramente que al conec-
tar el motor en paralelo con la carga de salida, el voltaje de referencia es
perturbado de manera significativa, sin embargo, la accién del control GPI
es capaz de solventar esta perturbaciéon y recuperar el voltaje de referencia
deseado. Se observa en dicha figura que el tiempo de recuperacion es de apro-
ximadamente 50 ms. Esta recuperaciéon de la senal se debe a que el control
GPI incorpora valores estimados de la primera derivada del voltaje de salida
(F). Ademas se observa en la figura el voltaje de la senal de control,
que tiene como valor maximo 5V, permitiendo al control GPI recuperar la
senal de referencia.

25 T T
a)

b)

Tiempo [s] '

Figura 5.40: Respuesta del controlador GPI implementado en un FPGA al
conectar subitamente un motor de CD. a) Voltaje de referencia b)Senal de
control ugy-

Una ultima prueba realizada para observar el desempefo del controlador
GPI fue conectar el motor de CD en conjunto con un freno mecanico. En
la figura [5.41] se observa una respuesta en el tiempo del voltaje de salida
del convertidor reductor. Esta respuesta esta dividida en 4 etapas, en primer
lugar se activa el control GPI para obtener un voltaje de referencia de 18
V, motivo por lo cual el sistema demanda aproximadamente 180 mA. En
la segunda etapa se conecta stibitamente una carga dindmica representada
por el motor de CD, el sistema es perturbado pero la acciéon de control
GPI recupera el voltaje de referencia. En esta etapa, el sistema demanda
una corriente de 420 mA. En la tercera etapa se activa el freno mecanico
para demandar mayor energia al sistema en la etapa de salida. Se observa
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que el sistema demanda mas corriente pero el voltaje de salida mantiene el
nivel de referencia, la corriente demandada por el freno mecanico es de 620
mA, teniendo picos que superan los 2 amperes. Por tltimo se apaga el freno
mecéanico y el motor con una perturbacién despreciable en la variable de
salida del convertidor.

El controlador GPI implementado se observa que es robusto ante pertur-
baciones al sistema, ademés de presentar una rapida respuesta dinamica y
un tiempo de recuperaciéon rapido. En la ultima respuesta se observa que el
sistema solo controla el voltaje de salida del convertidor reductor, no sucede
asi con la sefial de corriente, la cual se observa no es controlada con lo que
su valor se incrementa o decrementa segin el valor de la carga conectada en
la salida del convertidor reductor.

»n
[=]

o
]
£

Voltaje (V)
-
=]
T

5+ |
0 A t | | | - 1 1 1 \ 1 1

Se activa el control Se activa el motor de Se activa el freno mecanico
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Figura 5.41: Desempeno del controlador GPI al conectar una carga dindmica
y un freno mecdanico.

5.4.3. Comparativa del controlador GPI y PID.

Una vez mostrado el funcionamiento del controlador GPI, es bueno com-
probar su desempeno del sistema con otro tipo de controlador. En este caso
se hara la comparativa con un controlador del tipo Proporcional Integral De-
rivativo (PID). El controlador PID es ampliamente utilizado en la industria,
debido a las ventajas de costo/beneficio que ofrece este controlador. En la
actualidad maés del 95% de los controladores utilizados son del tipo PID.
Estos controles son recomendados para procesos de control de bajo a medio
orden [61]. Este controlador est& conformado por tres tipos de accion, la par-
te proporcional al error, una parte proporcional a la integral del error que se
basa en errores anteriores medidos, y la parte derivativa del error obtenido
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que se encarga de valores predecidos del error, en [62] [63] se puede ver con
mas detalles las caracteristicas de este controlador.

5.4.3.1. Estructura del controlador PID

La combinacién de las acciones proporcional, integral y derivativa provee
la siguiente funcién de transferencia del controlador PID.

FPID(S) :Kp(l—i-i-f—TdS) (5.11)
T;s
donde K, es la ganancia proporcional, T; es la constante de tiempo de in-
tegracion, y Ty es la constante de tiempo de derivacion. Este controlador es
aplicado al sistema convertidor reductor, tal como se muestra en el diagrama
a bloques de la figura [5.42

F E(s) |controlador] U(S)‘Convertidor Vo(s)
PID | Reductor

>

Figura 5.42: Diagrama a bloques del control PID en lazo cerrado.

La funcién de transferencia del sistema que se obtiene por la retroalimen-
tacion es:

H(s) = (KpTdTiS2 + KpTis + Kp)(%)
s3 + (% + EIL%TCI)S2 + (HLECK")S

B (5.12)

+ LCT;

De acuerdo a (5.12)), el polinomio caracteristico de la funcion de transferencia
en lazo cerrado es:

1 EKpTd) s,  (14+EK)) . EK,
— s s =
RC LC LC LCT;

5%+ ( 0 (5.13)
Los pardmetros a sintonizar son K, T; y T, de tal forma que el sistema sea
optimo. Una forma de sintonizarlo es que el polinomio caracteristico (5.13))
sea un polinomio Hurwitz de tercer orden de la forma:

p(s) = (8% + 2Cwns + wn?) (s + ) (5.14)

tomando en cuenta que (, w, v a son coeficientes positivos. Igualando los
coeficientes del polinomio caracteristico (5.13]) con el polinomio Hurwitz de
tercer orden (5.14)), se obtienen los siguientes parametros del controlador
PID:
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2¢wpaLC 4 w,?LC — 1

K. =
P E
FK
T, = ——2
! LCawy?
LC 1
T, = 2 - — 5.15

De acuerdo a los requerimientos del convertidor reductor, se sintonizaron
las variables del controlador PID de acuerdo a , con los valores de
coeficientes ¢ = 0,707, a = 1000 y una frecuencia natural de w, = 2500. Con
esto se tienen las siguientes cantidades:

K, = 0,15
T, = 1,2x1073
T, = 59x107*

5.4.3.2. Comparaciéon del controlador GPI y PID.

Una vez obtenido los parametros del controlador PID, en primer lugar
se simula el controlador mediante cosimulacién utilizando las herramientas
Matlab/Simulink y Psim. La figura muestra el desempenio del contro-
lador PID en simulacién para un voltaje de referencia de 18 V. Se observa
en dicha grafica que no existe sobretiro, el tiempo de establecimiento es de
aproximadamente 15 ms y el error en estado estable es cero. El control PID
propuesto resulta ser adecuado y presenta un buen desempenio por lo que se
procede a su implementacién para la comparacién con el control GPL.

Para la implementacién del controlador PID se procede de manera similar
que se hizo con el controlador GPI. El controlador PID junto con el médulo
PWM se implementaron en el FPGA. La figura [5.44] muestra el diagrama
a bloques del control PID implementado en el FPGA. Para las operaciones
se utilizaron las mismas unidades en punto flotante utilizadas en el control
GPL

Antes de realizar la comparativa entre los dos controladores implemen-
tados es necesario definir que las comparaciones se hicieron entre los dos
controladores sobre el desempefio en la respuesta transitoria del convertidor
reductor y el desempenio de ambos controladores al momento de conectar
cargas stubitamente a la salida del convertidor reductor, especificamente un
motor de CD.

En la respuesta transitoria se compararon los siguientes aspectos:

1. Maximo sobretiro. Asimase que v(t) es la sefial de respuesta tran-
sitoria del convertidor reductor, y que v, €s el valor maximo de esta
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Figura 5.43: Desempeno del controlador PID para el convertidor reductor en
cosimulacioén.
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Figura 5.44: Diagrama a bloques del control PID implementado en FPGA.

Fd

respuesta v(t), y v, es el valor deseado o valor de referencia, ademés
que Upmaz > Uo. El méximo sobretiro de la senal v(t) es:

maximo sobretiro=uv,;,qz — Vo

FEl méximo sobretiro generalmente se representa como porcentaje de la
senial en estado estable, esto es:

porcentaje sobretiro:l\/[p:%m * 100 %

2. Tiempo de retardo. El tiempo de retardo t; se define como el tiempo

requerido para que la respuesta transitoria alcance el 50 % de su valor
final.
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3. Tiempo de levantamiento. El tiempo de levantamiento ¢, es el tiem-
po requerido para que la sefial de la respuesta transitoria se eleve del
10% al 90 % de su valor final.

4. Tiempo de establecimiento. El tiempo de establecimiento 5 es el
tiempo requerido para que la senal transitoria permanezca en un por-
centaje pequeno de su valor final. Generalmente es del 2 %.

5. Tiempo de pico. El tiempo de pico ,, es el tiempo en que la senal
alcanza su valor maximo de la respuesta transitoria.

Una vez definido los parametros a evaluar en la comparacién se procede a
revisar el desempefio de ambos controladores. Asi en la figura[5.45]se muestra
el desempeiio de los controladores GPI y PID en la respuesta transitoria de
la sefial de voltaje de salida del convertidor reductor. Para este caso se utiliz6
un voltaje de referencia de 18 V.

La figura muestra el desempeno de los controladores GPI y PID en
la estabilizacion del voltaje de salida del convertidor reductor, la linea pun-
teada muestra la senal escalén con un voltaje de 18 V. La gréafica en negro
corresponde con la senal obtenida mediante el controlador GPI, mientras que
la grafica en color muestra la respuesta obtenida en el convertidor mediante
el uso del control PID. El tiempo de establecimiento de la salida de voltaje
de convertidor reductor a través del controlador PID es tres veces mayor que
la senial obtenida con el control GPI. La salida de voltaje del convertidor
reductor muestra un desempeno diferente que la dindmica obtenida por el
controlador PID debido a la estructura del controlador, ya que el controla-
dor GPI hace uso de una doble integral del error para la regulaciéon. Como
consecuencia, el controlador GPI fue sintonizado a través de un polinomio
Hurwitz de cuarto orden, mientras que el esquema PID utilizé solamente un
polinomio Hurwitz de tercer orden.

Por otro lado, para ilustrar la robustez del controlador GPI en compa-
raciéon con el esquema PID, se realizé una prueba sometiendo al convertidor
reductor a un cambio brusco en la salida mediante un cambio repentino de
la carga. Esto se hizo mediante la conexiéon de un motor de CD. La figu-
ra [5.46| muestra el comportamiento del voltaje de salida del convertidor al
conectar el motor de CD, cabe aclarar que en la salida del convertidor ya
se tiene estabilizado el voltaje a 18 V. La senal en negro muestra la rapida
recuperacién de la salida de voltaje en la senal de referencia deseada, cuan-
do el convertidor se controla mediante el esquema GPI. El controlador GPI
ademaés reduce el ruido que afecta la senal de voltaje en el convertidor. La
reduccién de ruido en la respuesta debido al controlador GPI es por la in-
corporacién de valores estimados de la primera derivada de F', mientras que
el controlador PID usa valores anteriores de F' para obtener el valor de la
primera derivada. En resumen, en la tabla se muestran los puntos que
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se consideraron para comparaciéon de ambos esquemas de controladores GPI

vy PID.
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Figura 5.45: Respuesta transitoria del convertidor reductor

de control GPI y PID.
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Figura 5.46: Respuesta de la serial de voltaje de salida al conectar subita-

mente un motor de CD.
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Tabla 5.16: Comparativa entre los controladores GPI y PID para el conver-

tidor reductor.

Especificaciones de Controladores
la respuesta transitoria GPI PID
Tiempo de retardo t,4 2.38 ms 2.52 ms
Tiempo de subida ¢, 3.96 ms 4 ms
Tiempo de pico ¢, - 6.24 ms
Porcentaje de sobretiro M, 0% 2.2%
Tiempo de establecimiento 4.64 ms 13.64 ms
Tiempo de establecimiento t,.. 50.8 ms 73.1 ms
Ancho de banda (Apéndice [E) wpw || 1219.5 Hz || 414.85 Hz




Capitulo 6

Conclusiones y Perspectivas

6.1.

RESUMEN: En el presente proyecto se realizé el diseno de un contro-
lador GPI en un FPGA para un convertidor CD-CD tipo reductor. El
sistema fue implementado y probado en un FPGA NEXYS 2. En este
capitulo se presentan las conclusiones obtenidas del desarrollo de este
trabajo. Finalmente se presentan las perspectivas o trabajos futuros
que daran seguimiento al trabajo.

Conclusiones

Un estudio del estado del arte referente a controladores GPI y PID,
diseniados e implementados para convertidores CD-CD, permitié ver
el estado del conocimiento sobre controladores robustos que han sido
implementados dentro de un FPGA, y con ello este trabajo planteé un
controlador basado en FPGA del una técnica de control llamada GPI,
que por vez primera ha sido implementada en un dispositivo FPGA.

Se disenaron y modelaron unidades en punto flotante para las opera-
ciones béasicas de suma, resta, multiplicacién e integracién, debido al
amplio rango de valores requeridos para el controlador, y que se puede
cubrir facilmente con la utilizaciéon del punto flotante. Las unidades
modeladas fueron simuladas, y se observé su rapida respuesta con di-
ferentes valores de operandos.

El uso de la metodologia descendente (Top-down) para el diseno y
modelado de las unidades de punto flotante, el controlador GPI y el
médulo de PWM, permitié6 generar cédigo reutilizable debido a su
arquitectura modular. Con esto, el cddigo se puede modificar facilmente
y le permite crecer anadiendo médulos de manera sencilla.

113
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» Debido al uso de un lenguaje descriptor de hardware estandarizado

como lo es VHDL en la descripcion del controlador, permite que esta
descripcién sea portable, es decir, compatible con otras tecnologias de
FPGAs y distintas herramientas CAD.

Una de las caracteristicas sobre la implementacién del controlador GPI
en el FPGA es que no se necesitaron muchos componentes externos.
Debido a que el FPGA utilizado no cuenta con un convertidor analogico
digital que permita medir el voltaje de salida del convertidor reductor,
el convertidor ADC fue el Unico componente externo utilizado para
interfazar al FPGA con la salida de voltaje del convertidor reductor.

La herramienta utilizadas en la simulacién y que permitié corregir mu-
chos errores sobre el diseno de las unidades de punto flotante fue la
cosimulacion entre ModelSim y Matlab/Simulink, tal como se expli-
ca en el apéndice [A] Con esta herramienta se tiene un mejor control
v supervision de las variables de las unidades modeladas, con lo cual
se pueden observar y corregir errores en un menor tiempo. La Unica
desventaja en este procedimiento es el tiempo de simulacién requerido,
cuando se tienen miltiples unidades en simulacién.

Otra herramienta de cosimulacién que permitié observar en simulacién
la respuesta del controlador en el FPGA fue la cosimulacién entre Psim
y Matlab/Simulink, de manera que en Matlab/Simulink se realizo la
simulacién del controlador GPI y en Psim la simulacién del circuito
convertidor reductor. Una vez hecha esta cosimulacién se procedié a
simular las unidades modeladas en Modelsim y Matlab/Simulink y el
circuito simulado en Psim, con lo cual se simuld el sistema completa-
mente, obteniendo resultados similares a los obtenidos en la implemen-
tacion.

Ya. que las unidades en punto flotante modeladas son portables, es facil
la implementaciéon de otros tipos de control sobre el FPGA, tales con-
troles pueden ser: control proporcional, proporcional-integral o incluso
un control proporcional integral derivativo (PID).

La implementacion del controlador GPI permiti6é observar su desempe-
no en la respuesta transitoria del convertidor reductor para diferentes
valores deseados del voltaje de salida. La respuesta transitoria no pre-
sent6 demasiado sobretiro y se obtuvo una rapida estabilizacién de la
senal de salida. Ademés se sometié al convertidor a cambios bruscos
de carga para observar la robustez del controlador GPIL. La primera
prueba consistié en conectar subitamente una carga estatica para re-
ducir la carga de salida del convertidor en un 50 %. La segunda prueba
consistié en conectar una carga dindmica a la salida de convertidor,
mediante un motor de CD. En ambos casos, el controlador GPI resulté
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ser robusto, teniendo una buena respuesta para mantener la salida del
convertidor reductor en el valor deseado.

= Con la implementacién de un control del tipo PID se logra estabilizar
la senal de salida del convertidor reductor con una muy buena res-
puesta transitoria obtenida mediante la sintonizacién de las variables
del controlador, a través de un polinomio Hurwitz de tercer orden.
La implementacién de este control llevé poco tiempo debido a que se

utilizaron las mismas unidades diseiadas y modeladas para el control
GPL

= La comparativa realizada entre los controladores GPI y PID imple-
mentados, permiti6 observar los desempenos de ambos controladores
para regular la senal de salida del convertidor reductor. Mediante es-
ta comparativa se observo que el controlador GPI presenta una mejor
respuesta estédtica y dinamica, para estabilizar la senal de voltaje de
salida del convertidor reductor y, presenta también una mejor respues-
ta cuando se conectan cargas dinamicas en la salida del convertidor.
Esto se logra gracias a las caracteristicas propias del controlador GPI,
al presentar una estimacién de los valores de la primera derivada del
error.

= Este trabajo resulté ser novedoso debido a que no se habia implementa-
do este tipo de control en un FPGA. Es asi, que de este trabajo surgen
hasta el momento dos articulos ya publicados. La primer publicacién
tiene como titulo "Una comparativa en FPGA entre los controladores
GPI y PID para la regulacién del voltaje de salida en un convertidor
CD-CD tipo reductor”, publicado en el Congreso Internacional sobre
Innovacion y Desarrollo Tecnolégico celebrado en la ciudad de Cuer-
navaca, Morelos, con ISBN:978-607-95255-2-1. La segunda publicacion
lleva por titulo ”A comparison between the GPI and the PID contro-
llers for the stabilization of a DC-DC "buck” converter: A Field Pro-
grammable Gate Array implementation”, publicada en la revista IEEE
Transactions on Industrial Electronics.

6.2. Perspectivas

Con la experiencia obtenida en el desarrollo del presente trabajo se pro-
ponen los siguientes trabajos futuros:

= Debido a que los valores de los parametros del controlador GPI son
calculados externamente para posteriormente ser introducidos en la
herramienta CAD y sintetizar el disefo, se propone realizar un sis-
tema de comunicacion entre una computadora y el FPGA mediante
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un moédulo de comunicaciéon USB, para actualizar los valores de los
parametros del controlador GPI de manera eficiente y més rapida.

Modelado e implementacién del controlador GPI para otras topologias
de convertidores CD-CD.

Se propone como trabajo futuro el analisis, disefio e implementaciéon
de un control GPI digital para la topologia reductora del convertidor
CD-CD. Asi como también, la comparativa entre el control digital GPI
con el control GPI disefiado de forma continua.
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Apéndice A

Cosimulacion en
Matlab /Simulink y ModelSim

RESUMEN: En este apéndice se muestran los pasos para poder rea-
lizar la cosimulacion entre Matlab/Simulink y ModelSim. Para ello se
realiza la simulacién de una onda triangular generada en VHDL que
posteriormente se simulard en ModelSim y se podra ver la sefial en un
bloque osciloscopio de Simulink.

A.1. Senal triangular en VHDL

El primer paso para poder cosimular en Matlab y ModelSim es obtener
un diseno hardware modelado en VHDL. Para ello se hard uso del progra-
ma ModelSim para desarrollar el modelo en VHDL. Para este ejemplo se
desarrollara un modelo que representa una onda triangular a una frecuencia
aproximada de 48 kHz (figura . La sefial triangular estard representada
por 8 bits, por lo tanto solo tendra valores positivos de 0 a 255 y viceversa.

Triangular

—Aclk

sTriangular E

—reset

Figura A.1: Entidad en VHDL de una onda triangular.

La entidad del modelo VHDL que se genera contiene 2 puertos de entrada
de tipo STD _LOGIC que corresponden a un reloj de 50 MHz y la senal de re-
set. Asimismo contiene un puerto de salida de tipo STD LOGIC VECTOR
con un tamano de 8 bits.
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Los pasos necesarios para poder generar el archivo VHDL son:

1.

Ejecutar ModelSim.

. Cambiar la ruta a una carpeta que se encuentre en la raiz, por ejemplo

"C:\test”. Si no existe la carpeta es necesario haberla creado antes
ModelSim>cd C:\test

Abrir un nuevo archivo VHDL en la ventana de edicién.
Copiar el codigo VHDL que aparece en la tabla [A.T]

Guardar el archivo como triangular.vhd.

A.2. Compilando el archivo VHDL

En esta parte de explica como crear una libraria de disefio y compilar el
archivo triangular.vhd, de la manera siguiente:

1.

Verificar que el archivo triangular.vhd exista en el actual directorio,
mediante el comando /s en la consola de ModelSim.

Crear una libreria de diseno para mantener los resultados de simula-
cién. Para crear la librerfa y el archivo requerido ” info”, introducir
los comandos vlib y vmap como sigue:

ModelSim >vlib work

ModelSim >vmap work work

Si la libreria de disefio (work) existe, ModelSim no sobreescribe la
actual libreria, pero despliega el siguiente mensaje:
# ** Warning: (vlib-34) Library already exists at "work”.

Compilar el archivo VHDL. Una forma de compilar el archivo es dan-
dole clic derecho al archivo en la parte del area de trabajo del proyecto
(project workspace) y seleccionar Compile>Compile All. Otra for-
ma es especificar el nombre del archivo VHDL con el comando vcom,
tal como se muestra a continuacion:

ModelSim >vcom triangular.vhd

Si la compilacién es exitosa, un mensaje de informaciéon aparece en
la consola de ModelSim y el compilador liga la librerfa work con los
resultados de la compilacién, tal como se observa en la figura
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Tabla A.1: Codigo en VHDL para la generaciéon de una onda triangular

library IEEE;
use IEEE.STD LOGIC 1164.ALL;
use IEEE.STD LOGIC ARITH.ALL;
use IEEE.STD LOGIC UNSIGNED.ALL;
entity triangular is
Port ( clk : in STD LOGIC;
rst :an STD_LOGIC;
sTriangular: out STD LOGIC VECTOR(11 downto 0));
end triangular;
architecture Behavioral of triangular is
begin
triangular:process(clk)

vartable numDatos: integer range 0 to 1024:=0;
variable edo: integer range 0 to 1024;
begin
if falling edge(clk) then
if rst="1’then
auz:="000000000000";
numDatos:=0;
else —Senal Triangular
case numDatos is
when 0 to 511=>
sTriangular <=auz;
auT: =aur+8;
numDatos:=numDatos+1;
when 512 =>
sTriangular<="111111111111";
qur:="111111111111";
numDatos:=numDatos+1;
when 513 to 1023 =>
sTriangular<=auz;
auT:=auT-8;
numDatos:=numDatos+1;
when 1024=>
numDatos:=0;
auz:="000000000000";
end case;
end if;
end if;
end process;
end Behavioral;

variable auz: STD LOGIC VECTOR (11 downto 0):="000000000000";
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Transcripk

J Help li & J Contains I— L ‘

ModelSim = cd best j
ModelSim = |s

# triangular.whd

ModelSirm = wlib work

ModelSim = vmap work work

# Copying Cmodelbech 6. 4alwin3zy. . fmodelsim.ini to modelsim.ini

# Maodifying modelsin.ini

# *F Wtarning: Copied Crimodelkech_g,4alwin32). . fmodelsim.ini to modelsim.ini,
# Updated rmadelsin.ini,

MadelSirn = vcom triangular . vhd

# Model Technology MaodelSim SE weom 6.4a Compiler 2008.08 Aug 28 2008

# -- Loading package standard

# -- Loading package std_logic_1164

# -- Loading package skd_logic_arith

# -- Loading package std_logic_unsigned

# -- Compiling enkity triangular

# -- Compiling architeckure behavioral of triangular

ModelSirn =

=1 Transcript I

kL

Figura A.2: Consola en ModelSim.

A.3. Creando el Modelo en Simulink

Una vez compilado el archivo de VHDL se procede a crear el modelo
Simulink. Para ello se realizan los siguientes pasos:

1. Ejecutar Matlab. Dentro de Matlab ejecutar el comando Simulink. Den-
tro de Simulink abrir la ventana Simulink Library Browser.

2. Arrastrar los siguientes bloques del explorador de librerias en Simulink:

Bloque Step de la libreria de Simulink

» Bloque de cosimulacién HDL de la libreria EDA Simulator Link
MQ
= Bloque Data Type Conversion de la libreria de Simulink

= Bloque Scope de la libreria de Simulink

3. Alinear los bloques como se muestra en la figura

ModelSim, sig?
> 1 >E|
sig3
Step Data Type Conversion ¢ Scope

HDL Cosimulation

Figura A.3: Alineacion de bloques para cosimulacion.
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Para configurar el bloque Step que fungiréd como reset del sistema se da
doble clic al bloque para entrar al cuadro de didlogo de las propiedades, y se
tienen que introducir los siguientes valores:

Tiempo de paso=60E-9 s

Valor inicial =5

Valor final=0

Tiempo de muestra=10E-9

El cuadro de didlogo debe quedar como se muestra en la figura [A.4]

L] Source Block Parameters: Step El
Step
Output a skep,
Paramekars
Step time:
Initial walue:
5
Final value:
0
Sample time;
10E-9
Inkterpret vector parameters as 1-0
Enable zera crossing detection

I oK l [ Cancel ] [ Help ]

Figura A.4: Parametros del bloque Step.

Debido a que la senal de reset funge como booleano para la entrada
en el bloque de cosimulacién, es necesario hacer la conversiéon de tipos de
datos, esto se realiza mediante el bloque Data Type Conversion, que debe
configurarse el pardmetro:

= Tipo de dato de salida=Boolean

De tal forma que se tiene que acceder al cuadro de propiedades del bloque y
quedar en la forma como se muestra en la figura

Ahora se configura el bloque de cosimulaciéon HDL que representa el
modelo en VHDL de la onda triangular. Empezaremos por los puertos de la
manera siguiente:

1. Doble clic sobre el bloque HDL Cosimulation. El cuadro de didlogo de
las propiedades del bloque aparece. Clic en la pestana Poris.
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=1 Function Block Parameters: Data Type Conversion @

Daka Type Conversion

Converk the input to the data type and scaling of the output,

The conversion has bwo passible goals. COne goal is to have the Real World Walues of
the input and the output be equal. The other goal is to have the Stored Integer
Walues of the input and the output be equal. Owerflows and quantization errors can
prevent the goal From being Fully achieved.

The input and the output support all built-in and Fixed point data types.

Parameters

Cutput minimum: Oubput maximum:

1] [
output data type: | boolear]| -
Input and output to have equal: |Real World Yalue (RwY) -
Round integer calculations toward: |Floor A

[] saturate on inkeger overflow
Sample time (-1 for inherited):
-1

[ [o]'4 l [ Cancel ] [ Help ] [ Apply

Figura A.5: Propiedades del bloque Data type conversion

2. En los cuadros de los puertos, seleccione la sefial de muestra /top/sigl
de la lista de senales y de doble clic sobre ella.

3. Reemplace el nombre de la sefial /top/sigl por /triangular/reset. A
continuacion de clic en Aplicar, y el nombre de la sefial cambia. De clic
en Aplicar para guardar los cambios.

4. Seleccione la senal /top/sig2 y reemplacela por /triangular/sTriangu-
lar. En el tipo de modo seleccione Output y elija el tiempo de muestra
en 10E-9.

5. Seleccione la senal /top/sig3 y borrela mediante el boton Delete.Los
puertos deben aparecer como la figura

Ahora se configuran los parametros de la Conexion, mediante los siguien-
tes pasos:

1. Clic en la pestana Connection.
2. Dejar la opcién de modo de conexién como simulacién completa.
3. Seleccione el método de socket. Esta opciéon indica que Simulink y

ModelSim se comunicaran via TCP /IP mediante un puerto socket de-
dicado.
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=] Function Block Parameters: HDL Cosimulationg

Simulink and MadelSim Casimulation

signals.,

Ports | Clocks | Tmescales | Cormection | Tel

Cosimulate hardware companents with MadelSimR) simulatars, Inputs from SimulinkiR) are applied ko HDL signals, Outputs from this black are driven by HDL

&

Auto Fil | Uss ths 'Auta Fil’ button to automatically create the signal intsrface from a specified HOL component instance.

Full HOL Name I/0 Mode

trianqular/rse | trgnae v

Up

Down

triangular/striangular

Sample Data T Fraction
Time TR LS Length
T

10E-9|Inherit * Inherit

[ ok J[ concel [ Helb ] sk

Figura A.6: Pardmetros de la pestana puertos del bloque HDL Cosimulation.

4. En el nimero de puerto o servicio anote el nimero 4449, o si este puerto
se encuentra ocupado en su méquina elija alguno que se encuentre
disponible, o bien un nombre de servicio. El panel de control debera
aparecer como lo muestra la figura [A7]

=] Function Block Parameters: HDL Cosimulationg

Simulink and Mode/Sim Cosimulation

signals.

Ports | Clocks | Timescales | Connection | Tel

Cosimulate hardware components with ModelSimR) simulators, Inputs from SimulinkiR) are applied bo HDL signals. Outputs from this block are driven by HDL

®

Connection Mode
(® Full Simulation
) Confiern Interface Only

() Mo Connection

The HDL simulator is running on this computer,

Socket v
PCLAP
4449

[[] Show connection info on ican.

Connection method:
Host name:

Port number o service:

[ o [ cance [ Apply

belp |

Figura A.7: Pardmetros de la pestania Conexion del bloque HDL Cosimula-

tion.

5. Clic en Aplicar.
Lo que sigue es configurar la pestafia de

1. Clic en la pestana Clocks.

reloj de la siguiente forma:
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Clic en el botéon New. Se agrega una nueva sefial vacia de reloj a la
lista.

Doble clic en la nueva senal para editarla. Asigne la ruta /triangula-
r/clk. Ahora seleccione falling edge. Configure el periodo en 20ns que
corresponde a una frecuencia de 50 MHz.

El cuadro de didlogo debe aparecer tal como la figura

=) Function Block Parameters: HDL Cosimulationg, @

Simulink. and MaodelSim Cosimulation

Cosimulate hardware components with ModelSim(R ) simulakars. Inpuks from Simulink(R) are applied ko HOL signals. Outputs from this block are driven by HOL
signals,

Ports | Clocks | Timescales | Connection | Tl

“au can generate your HDL clocks in this tab. The edge specifies the active edge in your HDL design. In order ta aveid race conditions between the generated
clack and the input and output signals, the first active edae will be placed at time Petiodi2, Other options to generate clocks, resets, and enables include:

» Use Simulink blacks and add the signals to the Ports kab,
» Create waveforms using HDL simulator Tel commands in the T tab,
= Code them in HOL.

Full HDL Name Rotive Period
Clock Edge Lo

Mew
triangular/clk Falling ~ Z0E-9

Up

Down

[ QK ] [ Cancel ] [ Help ] Apply

Figura A.8: Parametros de la pestana reloj del bloque HDL Cosimulation.

5.

Clic en Aplicar.

Por dltimo se configura la pestana de escalas de tiempos, para ello se

hace:

Clic en la pestana Timescales.

Seleccione la configuracion que 1 segundo en Simulink corresponda a
1 segundo en el simulador HDL, de tal forma que quede configurado
como lo muestra la figura

De clic en OK para cerrar el cuadro de dialogo.

El dltimo paso es conectar los bloques y guardar el modelo, esto mediante

los siguientes pasos:

1.
2.

Conectar los bloques en la forma como lo muestra la figura

Configurar los parametros de simulacion, de acuerdo a la configuraciéon
mostrada en la figura

Guardar el modelo.
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=] Function Block Parameters: HDL Cosimulationg @

Simulink and MadelSim Casimulation

Cosimulate hardware companents with MadelSimR) simulatars, Inputs from SimulinkiR) are applied ko HDL signals, Outputs from this black are driven by HDL
signals.,

Ports | Clocks | Timescales | Connection | Tel

Relate Simulink sample times to the HOL simulation time by specifying & scalsFactor. A 'ick! s the HDL simulator time resolution. The Simulink sample time
multiplied by the scalefactar must be 5 whole number of HOL ticks,

1 second in Simulink corresponds ta |1 S+ [in the HOL simulator

[ ok J[ concel [ Helb ] sk

Figura A.9: Parametros de la pestana de escalas de tiempo del bloque HDL
Cosimulation.

ModelSim,

boolean rat striangular

Step Data Type Conversion Scope
HOL Cosimulation

Figura A.10: Conexién de los bloques del modelo en Simulink.

A.4. Configurando ModelSim para trabajar con Si-
mulink

Ahora ya se tiene una representacion del modelo de una onda triangular.
Para ejecutar ModelSim para trabajar con Simulink se debe introducir el
siguiente comando en la ventana de comandos de Matlab:

vsim(’socketsimulink’, 4449)
Si se configurd otro numero de puerto, se debe de introducir en lugar del

numero 4449.

A.5. Cargando instancias de la entidad VHDL para
cosimulacién con Simulink

En esta seccién se explicard como usar el comando vsimulink para car-
gar instancias de VHDL, para la cosimulacién con Simulink. Para cargar
instancias, se procede con los siguientes pasos:

1. Cambiar el directorio de ModelSim por el directorio donde se encuentra
el archivo triangular.vhd. Por ejemplo
ModelSim>cd C:\test
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Soloct:

Sinlation time

0.0

Higher task priorty

Use local seteings

# Configuration Parameters: triangular/Configuration (Active) =

Stop time: [ 2006

FT|

Help Apply

Figura A.11: Configuracion de parametros de simulacion.

2. Introduzca el siguiente comando
ModelSim>vsimulink work.triangular
Modelsim inicializa el simulador y se encuentra ahora listo para em-
pezar a simular la entidad triangular en el contexto del modelo de
Simulink. El comando de ModelSim despliega mensajes similares a los

de la figura

Workspate ————— EEE
elnstance [Designunit_|Design unt type [visit
IEO triangular trizngular(... Process +at|
[l standard stondard  Package +ac,
B std ogc_t164  std_logic_1... Package +ac
M std_logic_arith std_logic_ar...Package +ar|

i std_ogic_unsigned  std_logic_un..

JEN

Parkage

+at]

| Esim | E Fies

B2 Memaries ‘ =3

Capacity I

ol
45

] J Transcript |

Transcript
# J/ AND IS SUBJECT TO LICENSE TERMS,
#

# do {Cx/Documents and
Modelsim> cd "citest”
# reading modelsim. ini
Modelsim:> vsimulink wark triangular
4 vsim -foreign {C:fArchivos de

|_5dcg_4333_a30a_SDecObbeda2+}

et 4443 } work.triangular

# ** fioke: (vsim-3512) Design is being optimized. .
# Loading std.standard

# Loading ieez.std_logic_{ 164(body)

# Loading ieee.std_logic_arith(body)

# Loading ieee.std_logc_unsignedibody)

# Loading work.trianqular(behaviorall#1

# Loading Crjarchivos de L

_vs05.dl} | -sack

vsii 4>

st di

7

Figura A.12: Mensajes al cargar la entidad del modelo triangular.

A.6.

Ejecutando la simulacién

Esta seccién guia a través del escenario para ejecutar y monitorear la
simulacién. Para ello se siguen los siguientes pasos:

1. Abrir y anadir las senales de la entidad triangular a una ventana de
sefiales mediante el siguiente comando:
VSIM n>add wave /triangular/*

Aparece una ventana con la senales, como lo muestra la figura
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Figura A.13: Senales de la entidad triangular.

2. Ejecute la simulaciéon en Simulink. El valor de la senal sTriangular
empieza a incrementar y decrementar. Si es necesario puede hacer un
acercamiento sobre la senal para poder verla a detalle. Las senales en
ModelSim se verdn parecido a las mostradas en la figura [A.14]

pr

219300 ns. I
s

H] triangular vhd | ] wave

Figura A.14: Senales simuladas en ModelSim.

3. Por ultimo se puede visualizar el resultado en Simulink de la onda
triangular, para ello podemos acceder al visor de sefiales Scope, en la
cual aparecerd la onda triangular generada, como se muestra en la

figura [A.T5]
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-} Scope.
EEEEE YRR

Figura A.15: Senal triangular obtenida en Simulink.

A.7. Terminando la simulaciéon

En esta seccion se dan los pasos necesarios para terminar la simulacion,
para ello se realizan los siguientes pasos:

1. En ModelSim, se termina la simulacién seleccionando el ment Simulate
v la opcion End Simulation.

2. Cerrar ModelSim.

3. Cerrar la ventana del modelo en Simulink.



Apéndice B

Cosimulacion en
Matlab /Simulink y Psim

RESUMEN: En este apéndice se muestran los pasos para poder realizar
la cosimulacion entre Matlab Simulink y Psim. Para ello se realiza una
cosimulacién a lazo abierto del circuito convertidor reductor en Psim,
y en Matlab/Simulink se muestra el voltaje medido y se da el valor
deseado del voltaje de salida.

B.1. Introduccién

El médulo SimCoupler en Psim es una aplicacién que viene incluida en el
programa que provee una interfaz entre Psim y Matlab/Simulink para cosi-
mulacién. Con el médulo SimCoupler se puede simular una parte del sistema
en Psim, y el resto en Matlab/Simulink, con esto facilmente se puede simular
un circuito en Psim, y combinar las herramientas que existen en Simulink pa-
ra realizar diversas cosimulaciones. El bloque SimCoupler no viene agregado
en Matlab/Simulink, una vez instalado Matlab, se procede a instalar Psim
y autométicamente se agrega el bloque SimCoupler a Matlab/Simulink.

El médulo de SimCoupler consiste de dos partes, los nodos de entrada/sa-
lida en Psim, y el bloque de modelo SimCoupler en Simulink, a continuaciéon
se muestran los pasos necesarios para realizar una simulacién utilizando el
moédulo SimCoupler. Para ello se realiza la simulacion a lazo abierto del cir-
cuito convertidor reductor. El circuito junto con el PWM seran simulados en
Psim, y en Matlab/Simulink solo se observara la sefial de voltaje provenien-
te de la salida del convertidor reductor y ademaés, en el mismo diagrama de
Simulink se proveerd la salida deseada, es decir ugy,.

131
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B.2. Creacion del circuito en Psim

Para poder cosimular un circuito con Psim y Matlab/Simulink se procede
con los siguientes pasos:

1. Crear el circuito en Psim de acuerdo al sistema que se quiera simular;
en este caso se realizard la cosimulacién de un circuito convertidor
reductor tal como se muestra en la figura [B.1]

E-3
L . .|
R >
470E-6
100

SWITCH

It

1

Figura B.1: Circuito del convertidor reductor en Psim, utilizado para simu-
lacién.

2. Conectar el nodo OUT SLINK al sensor de voltaje en la parte de salida
del convertidor reductor y renémbrelo como ”V,”.

3. Conectar un nodo IN SLINK a la entrada positiva del comparador en
el PWM y renémbrelo como ”U,,”. El circuito debe quedar tal como
se muestra en la figura [C.2]

B.3. Creacidon del bloque en Matlab/Simulink

La cosimulacion de Psim con Matlab/Simulink requiere la creacion de un
diagrama en Simulink, para ello se realizan los siguientes pasos:

1. Abrir Matlab/Simulink y crear un modelo nuevo. Agregar los bloques
Constant, SimCoupler y Scope al nuevo modelo. El bloque Constant
permitira configurar la senal uq, que controlard la salida del convertidor
reductor. El bloque SimCoupler creara la interfaz entre Matlab/Simu-
link y Psim para comunicar las sehales entre ambos programas. Por
altimo el bloque Scope permitird observar la senial de voltaje de salida
del convertidor reductor proveniente de Psim.(Figura

2. Doble clic sobre el bloque Constant para acceder a sus propiedades.
Configurar el valor constante a 0.5 para obtener una salida del 50 %
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E
Scope

Constant

SimCoupler

Figura B.2: Bloques utilizados en Simulink para cosimulacién.

del valor de entrada en el convertidor reductor, es decir, ya que la
entrada es de 24V, se espera tener una salida de 12V.

3. Doble clic sobre el bloque SimCoupler. Aparecera una ventana de dia-
logo donde debemos de configurar la ruta del archivo en Psim para
cosimulacion, tal como se muestra en la figura[B-3] Para definir la ruta
del archivo de Psim, se da clic izquierdo en el botén Browse... y en
la ventana que aparece ir a la ruta donde se encuentra el archivo y
seleccionarlo. Se presiona el boton Apply y aparece una nueva ventana
mostrando los nodos de entrada y salida del m6dulo SimCoupler que
existen en el circuito en Psim (Ver ﬁgura. Si todo esté configurado
correctamente dar clic en el botén OK de la nueva ventana, y cerrar la
ventana de propiedades del bloque SimCoupler. El bloque SimCoupler
se actualiza con las entradas y salidas existentes en el circuito en Psim

(Figura [B.5]).

 Untitled

PSIM Schernatic File;

{ShUWSchem..] { Apply ] [ Close l I Cancel ]

Figura B.3: Cuadro de didlogo para configurar la ruta del archivo en Psim.

Arrange SLINK Nodes El
SLINK In SLIMK Out
. Uaw Vo .
L4 L4

Figura B.4: Nodos de entrada y salida del médulo SimCoupler.



134 APENDICE B. Cosimulacion en Matlab/Simulink y Psim

Uaw o

BUCKT_Z

Figura B.5: Bloque SimCoupler conectado con Psim.

4. Conectar los bloques en el modelo tal como se muestra en la figura [B.6]

05 p— s Uavw Wa ;—}:l

Constant Scope

BUCKT_Z

Figura B.6: Conexién de bloques en el modelo.

5. Ir a los parametros de simulacion del modelo (Menu Simulation-Con-
figuration Parameters), y configurar el tipo de solucion en Fized-step,
y el paso de tiempo de 1% 107° (figura . El paso de tiempo debe
estar sincronizado en Psim, por lo que en el circuito también debe
configurarse este mismo paso de tiempo.

6. En dado caso de existir problemas por tiempos de muestreo en el moé-
dulo SimCoupler en Simulink, se puede agregar un bloque de ganancia
(Gain) entre en bloque de la constante y el modulo SimCoupler (Figu-
ra . Este bloque de ganancia se configurara con una ganancia de 1
vy un tiempo de muestreo de 0.

7. Configurar el tiempo de simulacién a 200 ms y correr la simulacién. La
figura muestra el voltaje de salida obtenido en Psim y mostrado
en Matlab/Simulink con ayuda del bloque Scope. Con esto se pueden
hacer diferentes aplicaciones sobre control, simulando el circuito en
Psim y, la acciéon de control en Matlab/Simulink.



B.3. Creacién del bloque en Matlab/Simulink

# Configuration Parameters: untitlediConfiguration (Active)

Select:
Satver
Dats Tmpork/Export
Optimization
=i+ Diagnostics
Sample Tine
Data Validicy
Type Corversion
Conrectivity
Compatibiity
Hodel Referencing
Saving
Hardware Implementation
Hodel Referencing

Simulation time

Start time: [0.0]

| stop time: | 10.0

Solver options

Tupe: | Fixed-step

Fixedhstep size (fundamental sample tine): | 1E-5

Tasking and sampls tms options
Feriodic sample time constraint;

Tasking mode for periodic sample times:

[ Automatically handle rate transition for data transfer

|solver: odet (Runge-Kuttay v
I

|Unconstrained v
[Aur ]

=i+ReakTime Workshop
Report
Commerts
Symbols
Custom Code
Debug
Tnterface
=i+HDL Coder

Globl Settings
Test Berch

EDA Tool Scripts

[ Higher priority value indicates higher task priority

9

Figura B.7: Parametros de simulacién del modelo.

b Uy Vo 4’|§|

Constant 1 Gain Scope

BUCK?_2

Figura B.8: Bloque de ganancia agregado para evitar problemas con el bloque
de SimCoupler.
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Figura B.9: Resultado de la cosimulacién entre Psim y Matlab/Simulink del
convertidor reductor.
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Diagramas de simulaciéon
Simulink

Saturation

I~
> | v V8 Rtaiemedida

Vreferencia
Fd

+ uav INTERFAZ CIRCUITO PSIM
Sumador 8

Voltajeme 6o

Figura C.1: Diagrama en Simulink para simulacion del control GPI con Psim.

SWITCH
o

Vo

A Matlab/Simulink

Uav

Seiial de Control
proveniente de
Matlab/Simulink

Figura C.2: Circuito del convertidor reductor en Psim, utilizado para cosi-
mulacioén.
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Circuito Impreso

Figura D.1: PCB del convertidor reductor y convertidor analégico digital.
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Figura D.2: Guia de montaje de la placa de circuito impreso (Top silk).

Figura D.3: Vista 3D de la placa de circuito impreso



Apéndice E
Articulos publicados

RESUMEN: Este apéndice muestra dos publicaciones aceptadas para
su publicacién que fueron escritas a partir del presente trabajo de inves-
tigacion. El primer articulo fue aceptado en el Congreso Internacional
sobre Innovacién y Desarrollo Tecnolégico CIINDET 2010, realizado
en la ciudad de Cuernava, Morelos. El segundo articulo fue acepta-
do para su publicacién en la revista IEEE Transactions on Industrial
Electronics en Febrero del presente ano.
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Una comparativa en FPGA entre los controladores GPy PID
para la regulacion del voltaje de salida en un comrtidor
CD-CD tipo reductor.

E. W. Zurita Bustamante, J. Linares Flores, E. GuziRamirez

Resumen:En este articulo se presenta la comparaciéPalabras Clave: Convertidor reductor, FPGA, PID,
de dos controladores promedio implementados en uGPlI.
Arreglo de compuertas programables en campo
(FPGA). Los controladores implementados Introduccion
corresponden a un controlador Pl Generalizado (§¢PI) Una infinidad de aplicaciones industriales se haaen
un controlador Proporcional Integral Derivativo Pl  través de los convertidores de potencia del tipeGID
El controlador GPI presenta una mejor respuestgomo por ejemplo en aplicaciones de fuentes de
dinamica que el controlador PID, en cuanto al tiemp alimentacion de potencia ininterrumpibles [1], en
de establecimiento para un voltaje de referenciampulsores de motores CD para traccion eléctriclmen
constante y, también presenta una mayor robustez anrolebuses [2], en sistemas de iluminacién que usan
el rechazo de perturbaciones para mantener ejeoléa  balastros electrénicos [3], etc. Hoy en dia los
referencia a su salida, cuando al convertidor se lélispositivos de conmutacion rapida estan disposiete
somete a cambios subitos de carga estatica y cargh mercado con altas velocidades de conmutacién y
dinamica. Los controladores promedio y sus respesti altas capacidades en el manejo de potencia. Arora e
moduladores por ancho de pulsos (PWM) sorfactible disefiar fuentes de alimentacién de potepor
implementados  usando una tarjeta NEXYS2arriba del 90% de eficiencia a un bajo costo y fna
SPARTANS3E1200. pequefio, ademas de un peso muy ligero [4-5-6]. Las
Abstract: This paper presents a comparison betweeropologias clasicas de convertidores CD-CD son tres
two stabilizing average output feedback controjlers"Buck”, "Boost" y el "Buck-Boost".
implemented on Field Programmable Gate ArrayEl presente trabajo aborda el control de voltajealiela
(FPGA) facility, for the regulation of the "buck” del convertidor reductor mediante la técnica GRtaE
converter output voltage. A Generalized Proportionatécnica de control se ha venido utilizando en lomas
Integral (GPI) controller and a Proportional Int@gr afios para el control de convertidores de potenela d
Derivative (PID) controller are implemented using atipo CD-CD, debido a que presenta las siguientes
FPGA and their respective performances dulycaracteristicas en su desempefio: rapida respuesta
compared. The GPI controller is found to present alinamica, robustez ante perturbaciones del tipo
better dynamic response than the PID controller irconstante y rampa desconocidas. Ademas, mediante
terms of the settling time while exhibiting a gerat esta técnica se reduce de forma considerable etleiso
degree of robustness regarding disturbance rejectiosensores en la medicion de los estados del sist@ma,
represented by severe changes in static and dynamigzie a través de los reconstructores integrales que
loads. The average controllers and their correspand conforman el controlador se estiman las variabkes d
Pulse Width Modulation (PWM) actuators are estado no medidas del sistema [7]-[8]. Asi podemos
implemented using a NEXYS2 Spartan3E1200 FPGA. observar en la referencia [9] la utilizacion deaest
técnica GPI para la regulacion del voltaje de satidl
Eric William Zurita Bustamante, Estudiante de MeeasDivision de Convemdor. reductor basado en "SWItChed-CaRaCIIOI'"
Estudios de Posgrado, Universidad Tecnolégica devisteca ~ ESte trabajo presenta resultados en simulacionade |
ie031459@ndikandi.utm.mx respuesta transitoria del voltaje de salida del
JesUs Linares Flores, Instituto de Electronica ycai®nica convertidor para una entrada escalén unitario, adem

Universidad Tecnologica de la Mixteca, jlinares@®@mo.utmmx 1y astran |la robustez del controlador ante cambios
Enrique Guzmén Ramirez, Instituto de Electronicdlgcatronice

Universidad Tecnolé6gica de la Mixteca, eguzman@eoodutm. mx SUb'tOS.d_e_ carga, es decir, al Filsm'nu'f el valerlal .
carga inicial en un 50%. Mientras, en el trabajo

reportado por Franco-Gonzalezt al [7] disefian un

680 Pag. 1
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controlador multivariable GPI en combinacién con unindirecta de la razén entre la corriente de entrnada
control por modos deslizantes para la regulaciolosle salida del convertidor, usando solo un sensor de
voltajes de salida de los convertidores del sistemaorriente en el capacitor del convertidor reductars
“Boost-Boost usando solamente mediciones de losresultados de la implementaciébn muestran que el
voltajes en los capacitores. Ademas, la robustéz denaximo error obtenido en el estimador es de 5%. En
control se prueba conectando subitamente cargasste articulo nos enfocaremos en la comparaci@osle
estaticas no modeladas, en paralelo a la resiat@eci controladores promedio implementados en el FPGA,
carga final. De los resultados experimentales tados  para regular el voltaje a la salida del convertiG-

por este articulo muestran perfectamente el desempeCD tipo reductor. El primer controlador implemerdad
del controlador ante el rechazo de perturbacioness un control GPI, mientras que el segundo cortoola
desconocidas por el sistema. La implementacionafisi corresponde a un control PID. La plataforma
del controlador multivariable la realizan a tradésuna  experimental en donde se implementaron las leyes de
computadora y una tarjeta de adquisicién de d&ns. control GPI y PID, presenta las siguientes
el trabajo publicado en [10], se presentan reso#tal caracteristicas:

nivel simulacién del desempefio del controlador &Pl El modulador por ancho de pulsos se disefia a tde/és
combinacion con un modulador sigma-delta para elina sefial portadora del tipo triangular y un
control directo de velocidad angular del sistemacomparador. La principal funcién de este modulasor
convertidor “reductor-motor CD”. En este trabajola conversion de la sefial promedio del controlaalor
Unicamente se monitorea la velocidad angular delina sefial pulsante que activa y desactiva al gt@msi
sistema, y se consigue arrancar al motor de formde potencia del convertidor a una frecuencia figa d
suave. La robustez del controlador del sistema sé8kHz.

prueba variando el par de carga del eje del metor, El tiempo de procesamiento del control GPI es de
donde se observa una excelente recuperacion de 38.2is, mientras que el tiempo de procesamiento del
velocidad de referencia en el eje del motor. control PID es de 20.54. Estos tiempos de
Referente a controladores robustos implementados qrocesamiento se consiguieron gracias a la ejetucio
FPGA para la regulacion del voltaje de salida deparalela de unidades modeladas dentro de un FPGA.
convertidor reductor, se tiene el trabajo reportado Con el avance de los PLDProgrammable Logic
[11] el cual presenta la comparativa entre doeviced como son los CPLD o FPGA se pueden realizar
controladores promedio del tipo PID. El primero sistemas de control sin la necesidad de un CPU o un
corresponde a un PID clasico, mientras que el skEgun DSP [14].

controlador corresponde a un controlador PID nedin  El voltaje de salida se obtiene a través de un
Los resultados experimentales muestran que eaonvertidor analégico digital (ADC), el cual esielico
controlador PID no-lineal presenta una mejor resgue hardware adicional necesario para poner en
dinamica en la variable de salida y un menor tieshpo funcionamiento al controlador. EI ADC utilizado els
recuperacion de la sefial de referencia. Por otto la ADC0820, el cual es un convertidor de 8 bits.

Yanxia Gacet al[12], presentan el disefio de un control El resto del documento esta organizado de la sitpiie
PID clasico y un Modulador digital por ancho despul manera: en la siguiente seccién se presenta ellmode
(DPWM) como mddulo principal, para un convertidor matematico del convertidor reductor, la terceraisec
reductor. Para verificar la eficacia del DPWM, sepresenta el controlador promedio GPl para el
implementa el DPWM de 11 bits en un FPGA. Losconvertidor reductor. El disefio del control PID es
resultados experimentales a una frecuencia fija@2de mostrado en la cuarta seccidn, posteriormente se
MHz muestran la funcionalidad del DPWM, al obtenerpresenta la arquitectura de los controles impleatsrst.

una rapida respuesta transitoria, y un control stibu Los resultados experimentales son mostrados en la
ante cambios subitos en la carga. La implementdeaion sexta seccién y finalmente se dan las conclusidekes
realizan en un FPGA Virtex-Il Pro XC2VP30. trabajo en la seccién siete.

Finalmente en [13] se muestra la implementaciéarde

estimador de eficiencia en control digital aplicadan

convertidor reductor, basado en una estimacion

Pag. 2
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M odelo Promedio del Convertidor Reductor

En la figura 1 se muestra € circuito eléctrico del
convertidor CD-CD tipo reductor. Usando las leyes de
Kirchhoff se obtiene el siguiente modelo promedio del
convertidor reductor

m

{5
I

Fig. 1. Circuito eléctrico del convertidor reductor.

di
L—dlt-:—v0+Eu
1
dvo L @
C—==i, —(=)Vv
dt L (R)O

Donde i, eslacorriente de entrada del convertidor, V,

es € voltge de salida del convertidor. La entrada de
control es representada por la variable U, la cua
denota e voltgje de entrada aplicado a las terminales
del switch, la cua toma valores en e conjunto discreto
{0,1}. Si se considera un valor promedio en la entrada
de control en cada periodo de conmutacion del
interruptor (Transistor Mosfet), esta entrada de control
promedio u pertenece a conjunto continuo [0,1]. De (1)
se observa que € sistema es de segundo orden de la
forma tipica X = AXx+ BuU. De ahi, la matriz de
controlabilidad Kaman del sisema C =[B, AB] esta
dada por:

E o
c=| L - @
0o —
LC
donde su determinante es
2
L=C

Pag. 3

Por lo tanto el sistema es controlable y a su vez plano,
[15]. Por otra parte, la salida plana del sistema se
obtiene mediante la siguiente proposicion.

Proposicion 2.1[16] La salida plana del sistema lineal
controlable en la forma de espacio de estado

X= Ax + Bu (3)

esta dada por un moédulo de factor constante y por una
combinacion de los estados obtenidos de dltimo
rengléon de la matriz inversa de controlabilidad de
Kalman

C = [B,AB,...,A"1g] 0

es decir

F = [0,0,...1][B, AB,... A" 18] x5

De acuerdo a la proposicién anterior obtenemos la
salida planadel convertidor reductor como sigue:

-1
T oo i
F=[0 1] c v
0 — 0
LC
_LC
F_EVO (6)

Por lo tanto, se puede simplemente tomar como saida
plana al voltge de sdlidadel convertidor, [15]:

F=v
0

La planitud diferencial del sistema implica que todas
las variables de estado del sistema y la variable de
entrada de control son parametrizables en términos de
F=vo, y un nimero finito de sus derivadas con respecto
al tiempo

v, =F

. 7
iL:CF+%F "
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plana F . Esto implica que esta ley de control dada en
L 1 (11) pueda verse afectada por valores constantes,

u=—F+—F+=F
RE E

y la entrada de control promedio es,

®) ocasionadas por la incorporacion del estimadoFde
por perturbaciones externas desconocidas por el

Por otra parte, del modelo promedio dado en (1) saistema. Para corregir adecuadamente este efecto de

puede ver que el sistema es observable, cuandorse t desestabilizacién, ocasionados por los errores de
como salida a la variableoves decir, la matriz de €Stimacion y por las perturbaciones externas, iseaut
observabilidad de Kalman dada como: la compensaciéon mediante integrales del error de la

salida plana. El disefio de la ley de control que

C 0 1 incorpora el estimador dé- y la compensacién a
O :{ } =11 1 (9) través de las integrales del errér,= F — F | recibe el
CA - T—== nombre de control Proporcional Integral Generalizad
C RC GPl, el cual es dado como:
cumple con la propiedad de ser de rango complate. E LC L 2 1
hecho implica que todas las variables de estado del u=—v, +t—F+—F
sistema, que no son la salida plana, pueden estnaar E

través de reconstructores integrales que involutaan - L T
entrada y la salida. Vaux = ks F kz( F-F)
Por tanto, a partir de integrar la ecuaciéon (8) con

respecto al tiempo, se obtiene el estado estimado d
el cual estid dado como:

[ E-F k[ F-Fanat

. La dinamica del error en lazo cerrado se obtiene de
> (E 1 1 igualar la parametrizacion diferencial de la erdraie
F= (L—ij[u(t) E F(t)}dt_R_C F 10 control promedio dada en (8) con la del diseficadeyt

0 de control GPI (12).

Diserio del Control GPI " 2 —
A partir de la ecuaciéon de la entrada de controIF ‘_ksF_kz(F_ F)

promedio dada en (8), se disefia la ley de con&na [a r . ) . (13)
estabilizacion del voltaje de salida del convertido - kij (F-F(@))dr _I%II (F-F)dA
reductor a un voltaje deseado constante, denotado % 0’0
comoF ,
Tomando la segunda derivada de la ecuacién integro
LC L . 1 diferencial resultante (13), se tiene la dinamiebedror
u=—v,,+t—F+—=F dada por:
E RE E
Vaux:_ksF_kz(F_ F) (11) e(4)+|%é3)+ léei' Ke' &( el (14)

El disefio de los coeficiente; k,, k, y Kk, son

seleccionados de manera que el polinomio

) . ) _ caracteristico correspondiente tenga todas sugsraic
F por la variable estimada de la derivada de la aalid,picadas en la parte izquierda del plano complejo

De la ecuacién de control (11), basada en la téaatéc
planitud diferencial, se sustituye la variable deado

Pag. 4
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p(9 = ¢+ K &+ K's ks K (15) I\P/lligntéf que la funcién de transferencia del cdatior

Esta seleccion de los coeficientes constantes del 1
polinomio, {K;, K,, k;, K,}, se realiza a través de un Fon(S) = K, (1+_|_—+ 1,9 (18)
.S

polinomio Hurtwitz de cuarto orden el cual garaatia !
estabilidad exponencial a cero del error de regutac
€. Por lo tanto, estas ganancias se escogen partitnd
igualar el polinomio (15) con el siguiente polinemi
Hurtwitz, [17].

El diagrama a bloques del sistema controlador-RID s
muestra en la figura 2.

~

) . F E(s) [Controlado] Y(S) [Convertidor] VO(s)
(s"+ ZZa)n S+ C«Jﬁ) =0 (16) PID "| Reductor

De ahi, se tienen las siguientes designaciones qaaia
uno de los coeficientes del polinomio caracterdstic

Fig. 2. Control PID en el sistema en lazo cerrado.

k3 = 4w, La funcioén de transferencia en lazo cerrado senpbta
k2 = 4(2a)n2 + 20_)n2 partir del diagrama a bloques dado por la figuyee®te
es,
k = 4w’
— .4
ko - C()n H(s)= p d |32+ KpT ¥ Kp)(LC) (19)
1 EK TOI HEK,, EKp
93+(7+ 32+ ) &
Los valores adecuados d€y @), con los cuales se RC LC LCT

obtuvo una mejor respuesta estatica y dinamica en B _ .
cuanto a la regulacion del voltaje de salida en ePe la funcion de transferencia proporcionada pé),(1

convertidor reductor fueron los siguientes: se obtiene el polinomio caracteristico del sistema
mostrado en la figura 2.
{=0.707 y w = 250 EK T 1+ EK EK
n 3 1 pd. 2 p p
s +(—+ )s +( ) s+ (20)
RC LC LC LCT

Disefio del Control PID i

Para comparar las especificaciones de la respuesta

transitoria del controlador GPI en la regulacior de| oq coef|C|entesK T,y T, se escogen mediante el
voltaje de salida del convertidor reductor, sefiisen H d
control Proporcional Integral Derivativo (PID). Baal
fin, la correspondiente funcién de transferencid de

polinomio HurtW|tz de tercer orden dado por, [17]:

convertidor reductor se obtiene a partir del modelo (s*+2lw,s+af)(sta)=0 (21)
promedio dado en (1), y es Igualando los coeficientes del polinomio caractieds
(20) con el polinomio Hurtwitz (21) se tienen los
£ siguientes valores de los parametros del controlado
Vo(9) _ LC a7) ,
1 1 2{walC+w LC-1
RC LC E

Pag. 5
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EK Tabla 2: Parametros del Controlador PID
T =—p2 Parametro Valor
LCaa, K, 150107
Ti 1.20*10°
LC 1 T 5.89*10*
T, =——(a+2{w,-—) (22) d
EKp RC i
Los valores adecuados d€ , W,y @ en la E u c=L Ré Vo
sintonizacién del controlador PID mediante los esal b
se obtuvo una rapida respuesta transitoria enl&jeo l -

de salida del convertidor reductor se determinaten
forma heuristica y fueron lo siguientes:

{ =0.7071
@, = 2500
a =1000 Fig. 3. Diagrama a blogues del control en el FPGA para el

convertidor reductor.

Plataforma Experimental de los Controladores

Las leyes de control GPI y PID junto con el Modulad

de ancho de pulso (PWM) para la regulacion debymlt

de salida del convertidor reductor fueron
implementadas en una tarjeta NEXYS2 Spartan3E1200.

La figura 3 muestra el diagrama a bloques de
implementacién de dichos controladores junto con ek
PWM. Los valores de los parametros del convertidor
reductor son:E =24V, R=100Q, C=470uF,
L=ImH y f =48kHz. Los valores de los Fig. 4. Control GPI implementado en el FPGA.
coeficientes constantes utilizados por los consr@el

y PID pueden observarse en la tabla 1 y 2mplementacion del control GPI en el FPGA.
respectivamente. El Gnico hardware externo intadaz Reescribiendo nuevamente las ecuaciones
al FPGA para la medicion de la variable del voldge correspondientes al controlador Proporcional Irategr
salida del convertidor es el convertidor analdgicoGeneralizado, se tiene

digital ADC0820. Las operaciones necesarias paa lo
controladores son realizadas en punto flotante de _ P
precision simple modeladas mediante VHDL, [18]. U=av,+gF+aF

Tabla 1: Parametros del Controlador GPI Vaux = _k's F- kz( F- F)

Parametro Valor Parametro r . z A .

ko 3.91710° & 3.9210° ~k [ (F=F@)dr -k [[ (F- FQA)d

K, 4.42*10° & 8.33*107 0 00

ko 25010 & 8.33*10° 2t

ks 7.07*1C¢ & 2.55*10 F= '[[a4u(t) - g F(p]dt- a F (23)
a 2.13*1¢ 0
3% 2.13*10
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donde, La unidad de la sefial portadora y el comparador son
LC L 1 unidades independientes modeladas en VHDL. El
- T =—, =— PWM es de 8 bits.
% E % ER % E
E 1 1

De (23) se realiza el diagrama a bloques del clawmtoo
GPI, el cual se modela en lenguaje VHDL, para su

a4=L_C’a5=L_C’86:R_(: Uav—l\[’p /\/H\

implementacion dentro del FPGA. (Ver figura 4). Comparador
Implementacion del control PID en el FPGA. v

De igual forma que en el disefio del control GPlUiaq

también se realiza un diagrama a bloques del dontro

PID, el cual se modelara en VHDL para posteriorment WM
hacer su implementaciéon. La figura 5, muestra el Fig. 6. Modulador de ancho de pulsos.
diagrama a bloques correspondiente al control P®.
(18) se tiene la ecuacion de la ley de control R#D, Resultados Experimentales
cual se reescribe nuevamente como sigue, para §n esta seccion se presentan los resultados
implementacién dentro del FPGA: experimentales del desempefio del controlador GPI y
. t PID en la regulacion del voltaje de salida del
u= Kp(F -F)+ Kij(F - F(t) convertidor reductor. Los resultados experimentales
% 24) muestran claramente las especificaciones de la
d respuesta transitoria de cada uno de los contn@ado
+K,— (E_ F(t)) ante una entrada e_scalén. Estas especificaciomes so
dt tiempo de retardqttiempo de subidg, tiempo pico,
donde, sobrepaso maximo My tiempo de asentamientg, t
K ademas se muestra el tiempo de recuperagignat
K, = £ conectar subitamente un motor de CD al sistema.
T La figura 7.a muestra la respuesta del voltajeatida
del convertidor reductor, para un voltaje de refei@
constante de 18 V, usando el controlador GPI. Ea es
respuesta de voltaje no se observa sobretiro sefial,
Modulador de ancho de pulsos mientras su tiempo de establecimiento es de
El modulador de ancho de pulsos esta constituido paproximadamente 4.64 ms. En la figura 7.b se maestr
una sefial portadora y un comparador. La sefdh sefial de la ley de control GPI.
portadora es una onda triangular con una frecueteia La figura 8 muestra las dos respuestas de lasrexio
48kHz. Esta sefal es comparada con la sefial degbton de control GPI y PID, en la regulacién del voltde
proveniente del controlador para generar el PWMsalida del convertidor reductor para un voltaje de
(Véase figura 6). referencia constante de 18 V. La sefial continua
corresponde a la accion de control basada en écgéc

Ky =K T,

p

GPI, mientras que la sefial punteada corresponde a |
Fd + accion de control PID. El tiempo de establecimiefgo
+ . ) ) .
) |K| J >+ _Uz;v la respuesta del voltaje de salida del convertidor
Vo e + mediante la accion de control PID, es 3 veces malyor
d tiempo de establecimiento de la accion GPI.
Buck —=
dt

Fig. 5. Control PID implementado dentro del FPGA.
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——— : de control GPI presenta una respuesta mas rapakaqu

| accién mediante la técnica PID para una sefal de
referencia constante. Ademas, el controlador GPI
muestra un menor tiempo de recuperacion en la
‘ regulacion de la salida del voltaje que el contoia

o L] PID, cuando al sistema se le conecta sUbitamente
cambios de carga.

062 0.03 0.04 0.05
b)
Tiempo (s)
Fig. 7a) Respuesta transitoria con la técnica de coBidl b) Sefial
de control obtenida mediante la técnica GPI.

——Respuesta con GPI
Respuesta con PID

—Respuesta transitoria con GPI| |
Respuesta transitoria con PID | | sl

| |
008 -006 -004 -002 0 002 004 006 008 01 012
Tiempo (s)

. Fig. 9. Robustez de los controladores al conectar subittenmen
6 ‘ 1 motor de CD.

Voltaje (V)
=

Tabla 3: Comparativa entre los controladores GPI 'y PID.

ez -0.01 0 0.01 T‘ert;gg(s) 0.03 0.04 0.05 0.06 ESpeCificaCioneS de I%Pl P|D
Fig. 8. Respuestas transitorias mediante las técnicasrdel GPI 'y respuesta transitoria
PID. Tiempo de retardgt 2.38ms 2.52 ms
Tiempo de subida; t 2.96 ms 4.00 ms
Para ilustrar mejor la caracteristica de robusteg q Tiempo de pico ot 6.24 ms
presenta el controlador GPI en comparacién al obntr pMaximo sobretiro V] 0 % 2.2 0

PID en la regulacion del voltaje de salida del Tiempo de asentamientg t 4.64 ms 13.64 ms
convertidor, se realiza una prueba mediante laxédne  Tiempo de recuperaciénet 5.08 ms 7.31 ms
subita de una carga dinamica (motor de CD) a idasal
del co_nverndor reductor. En la sefial continua mamiﬁ Conclusiones
en la figura 9, se observa claramente la dismimudii

error en estado estable y una rapida recupera&da d
sefial de referencia usando la acci6on de control GF(EE

cuando_ se conecta subitamente el motor a la saétia convertidor reductor con control GPIl es comparado u
convertidor. . control clasico PID. Mediante la comparacién se
La tabla 3 muestra la comparativa entre estas do(?bserva que el controlador GPI tiene una mejor
técnicas de control, presentando las prinCipaIe?‘espuesta transitoria que el control PID. El tiendgo

especificaciones de la respuesta transitoria ydtede recuperacion para un control PID es .mayor que el

rDei\C/:fSe;:C'Orz:é;gn:;tzrriﬁg:;ﬁint:ecigr‘?s dgfaar[:glcla ontrol GPI al momento de conectar cargas estayicas
P P namicas a la salida del convertidor reductor.

bajo _diferentes (_:ircun_stancia,s,_ incluyendo 1) ssbit Finalmente, los resultados experimentales muedéran
cambios de resistencia estatica en paralelo con I(gfectividad del controlador GPI sobre el controtado

resistencia de carga deI. gonvert|dor y 2) SUbItOSfDID programados dentro del FPGA para la regulacién
cambios de resistencia dinamica en paralelo con Iae voltaje de salida del convertidor reductor

resistencia de carga mediante la conexion de ulermot
de CD, en conjunto con un freno mecanico. Las sefial
de las figuras 8 y 9 muestran claramente que l@macc

En este articulo se ha extendido la técnica defralon
roporcional Integral Generalizado para un conderti
D-CD reductor implementado en un FPGA. EIl
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— CIINDET 2010

24 al 26 de

VIII Congreso Internacional
Innovaciéon y Desarrollo Tecnoldbgico,
noviembre

Morelos,

sobre

de 2010,
México

Cuernavaca

Referencias

(1]

(2]

(3]

(4]
5]
(6]

(7]

(8]

9]

(10]

[11]

[12]

(23]

(14]

[15]

[16]

S. Okada, T. Nunokawa, T. Takeshita, “Digital Coh8cheme
of Single-Phase Uninterruptible Power Supply”,
International  Telecommunications  Energy
INTELEC 2009, pp. 1-6, 2009.

J. Sitar, V. Racek, P. Bauer, “DC/DC Converter witttive

Filter Supplied from Trolley Net”, Power ElectroriSpecialists
Conference, PESC 2007, pp. 383-389, 2007.

T. B. Marchesan, J. S. da Silveira, M. Cervi, MDualla Costa,
J. M. Alonso, A. Campos, and R. N. do Prado, “In¢ign

Methodology of DC/DC Converters to Supply HPS Lamfus

Experimental Approach”, Industry Applications Sdgidnnual

Meeting, pp. 1-5, 2008.

Batarseh, Power Electronic Circuits, John Wiley &nS$ Inc,
2004.

J. Linares Flores, “Modelado, andlisis, disefiomyudacion del
circuito eléctrico convertidor reductor”, Ensay608.

N. Mohan, T. M. Undeland, W.P. Robbins, Power Etadts
Converters Applications, and Design, John Wiley én$ Inc,
2003.

Franco Gonzélez, R. Marquez and H. Sira Rami@n, the
Generalized Proportional-Integral Sliding mode Colnof the

"Boost-Boost" Converter”, 4th International Confece on
Electrical and Electronics Engineering (ICEEE 20@). 209-
212, 2007.

V. Hernandez, and H. Sira Ramirez, “Generalized fd?l

swinging up and Balancing the inertia Wheel Penuitju
Proceedings of the 2003 American Control Confezergp.
2809-2814, 2003.

R. Silva Ortigoza, H. Sira Ramirez, “GP| ControlsBd on
Current Control Scheme for Switched-Capacitor $lepm1 DC

to DC Converter”, 1st International Conference dackical

and Electronics Engineering, pp.379-384, 2004.

J. Linares Flores, H. Sira Ramirez, “Sliding ModekB

Modulation GPI Control of a DC Motor through a Buck

Converter”, 2nd Symposium on system, Structure @aditrol,
México, 2004.

M. He and J. Xu, “Nonlinear PID in Digital Contred Buck
Converters”, Applied Power Electronics Conferené®EC
2007 - Twenty Second Annual IEEE, pp. 1461-1469,720

Y. Gao, S. Guo, Y. Xu, S. X. Lin, B. Allard, “FPGBased
DPWM for Digitally Controlled High-Frequency DC-DC
SMPS”, 3rd International Conference on Power Etetts
Systems and Applications, PESA 2009, pp. 1-7, 2009.

S. Saggini, W. Stefanutti, P. Mattavelli , and Aarfera,
“Efficiency Estimation in Digitally-Controlled dced Buck
Converters based on Single Current Sensing”,
Electronics Specialists Conference, PESC 2008 .E|Efp.
3581-3586, 2008.

K. Sugahara, S. Oida, and T. Yokoyama, “High Pentorce
FPGA Controller for Digital Control of Power Elegtrics
Applications”, Power Electronics and Motion
Conference, pp. 1425-1429, 2009.

M. Fliess, J. Levine, P. Martin and P. Rouchonatféss and
defect of non-linear systems: introductory theoryda
applications”, International Journal of Control, Lv&1, pp.
1327-1361, 1995.

H. Sira Ramirez, S. K. Agrawal, Differentially Fl&ystems,
Marcel Dekker, Chap 2, 2004.

Pag. 9

Conference,

Power

Control

[17] J. Linares Flores, A. Antonio Garcia, A. Orantes liNag
“Smooth Starter for a DC Machine through a DC-to-bBi@k
converter”, 2008.

31st [18] M. Overton, Numerical Computing with IEEE Floatifpint

Arithmetic, SIAM, 2001.

Autores

Eric William Zurita Bustamante nacié el
20 de Agosto de 1984 en Santos Reyes
Nopala, Oaxaca, México. Hizo estudios
de lic. en Eletrénica en la Universidad

': —:’
Tecnolégica de la Mixteca. Actualmente
es alumo de la Maestria en Electronica

en la misma Universidad, y es becario

por parte del CONACYT.

Jesls Linares Flores, nacié el 17 de
Junio de 1970 en la ciudad de Atlixco,
Puebla, México, hizo sus estudios de
Lic. en Electrénica en la BUAP,
posteriormente realiz6 sus estudios de
Maestria en Ciencias enn la UDLA-PUE
con la especialidad en Electrénca de Potencia,len e
2006 recibi6 el grado Doctor en Ciencias otorgado p
el Cinvestav-IPN en el Departamento de Ingenieria
Eléctrica, Seccion Mecatronnica, desde el afio 2006
pertenece al SNI. Actualmente, es Director delitutst

de Electrénica y Mecatronica de la Universidad
Tecnolégica de la Mixteca.

Enrigue Guzman Ramirez obtuvo el
grado de Doctor en Ciencias de la
Computacién en el 2008 en el Centro
de Investigacion en Computacion del

“ IPN. Actualmente funge como
profesor-investigador de tiempo
i ' completo en el |Instituto de

Electrénica y Mecatrénica de la Universidad

Tecnolégica de la Mixteca.



This article has been accepted for publication in afuture issue of thisjournal, but has not been fully edited. Content may change prior to final publication.

A comparison between the GPI and the PID
controllers for the stabilization of a DC-DC “buck”
converter: A Field Programmable Gate Array
implementation

E. Zurita-Bustamante®, J. Linares-Flores*, E. Guzman-Ramirez*, and H. Sira-Ramirez'f

Abstract—This paper presents a comparison between two
stabilizing average output feedback controllers, implemented on
Field Programmable Gate Array (FPGA) facility. A General-
ized Proportional Integral (GPI) controller and a Proportional
Integral Derivative (PID) controller are implemented using a
FPGA and their respective performances duly compared. The
GPI controller is found to present a better dynamic response
than the PID controller in terms of the settling time while
exhibiting a greater degree of robustness regarding disturbance
rejection represented by severe changes in static and dynamic
loads. The average controllers and their corresponding Pulse
Width Modulation (PWM) actuators are implemented using a
Spartan 3E1600 FPGA.

Index Terms—DC-DC power conversion, Buck Converter, Field
programmable gate arrays, GPI and PID Control systems.

I. INTRODUCTION

ANY industrial applications of voltage regulation are
accomplished via DC-DC power converters. For ex-
ample, Uninterruptible Power Supplies (UPS) [1], are used in
DC motor drivers for electric traction on trolleys [2]. Lighting
systems, using electronic ballasts, also benefit from the use
of such devices [3]. Today, switching devices are currently
available exhibiting high switching speeds and high power-
handling capabilities. It is, nowadays, possible to design low
cost, light weight, small size, switched-mode power supplies
with efficiencies beyond 90% [31], [5], [6], [7]. The classic
power converter topologies in use are, generally speaking, the
“buck”, boost and the buck-boost.
In this paper, a Generalized Proportional Integral (GPI)
control scheme is presented to regulate the output voltage of
a “buck” converter. This control is introduced by Fliess et al.
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in [8] as a means to circumvent classical observers and base
output feedback loops in terms of structural state estimators
and iterated tracking error integral compensation. The GPI
technique has been used in recent years to control DC-DC
power converters, because of the following characteristics: fast
dynamic response and enhanced robustness with respect to un-
known constant, and ramp, disturbances. In addition, using this
technique significantly reduces the use of sensors measuring
the states of the controlled system. GPI controllers are based
on integral state reconstructors processing the available inputs
and outputs [9], [10] (see also: [11], [12], [13], [14]).

On the other hand, [15] a GPI control scheme is proposed
for DC-DC power converters based on the use of an indirect
current control scheme (CCS) for several converter topologies
which are non-minimum phase from the available output.
In particular, this allows regulation towards a desired output
voltage for the switched-capacitor (SC) step-down DC-DC
converter. The proposed GPI controller scheme is found to
be robust with respect to sudden constant load variations and
it only requires the measurement of the output voltage of
the inverter. However, the main features of the proposed GPI
controller are evaluated only through computer simulations. In
the work by Franco-Gonzalez et. al. [11] multi-variable DC-to-
DC converter is presented of the Boost-Boost type constituted
by two cascaded Boost converters in continuous conduction
mode. Each converter feeds an independent resistive load. A
sliding mode feedback controller, based on the Generalized
Proportional Integral (GPI) approach, is developed for the
regulation task. The feedback control scheme uses only output
capacitor voltage measurements, as well as input signals
represented by the switch positions. In addition, robustness
of the feedback scheme is tested by non-modeled sudden load
resistance variations in the last resistive load. The experimental
implementations of the controller were made by a computer
with a data-acquisition card.

In the work published in [16], results were presented, at a
simulation level, of the performance of the GPI controller for
a smooth starter of a DC motor based on a switch controlled
DC-to-DC power converter of the “buck” type. The switched
input actuator was proposed as a sigma-delta modulator (see
[9]). The scheme proposes a direct regulation of the motor
shaft speed using the flatness of the combined system.

Concerning robust controllers, implemented on FPGA, for
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the regulation of the output voltage of the “buck” converter, the
work reported in [17] presents a comparison between two PID
average controllers. In the work reported in [18] a modular
design of embedded feedback controllers is proposed using
field-programmable gate array. They proposed a Distributed
arithmetic scheme, which is a bit-serial computation algorithm
that performs multiplication using an LUT-based scheme, to
control a temperature system. In [19] a digital implementation
of an observation strategy of the flying capacitor voltages dedi-
cated to stacked multicell converters is performed. They design
a sliding-mode observer devoted to the flying capacitor volt-
ages, its digitizing and implemented into the FPGA. Naouar
et. al [20] show the benefits of using FPGAs on industrial
control systems, specifically control techniques applied to ac
machine drives.

Yanxia Gao et al. [21], presented the design of a classic
PID control and a Digital Pulse Width Modulator (DPWM)
as the main module, for a “buck” converter. To verify the
effectiveness of DPWM, an 11 bits DPWM was implemented
on an FPGA. Experimental results using a fixed sampling
frequency of 2 MHz demonstrate the ease of implementation
of the DPWM. The implementation was performed on an
FPGA Virtex-II Pro XC2VP30. The article by [22] shows the
implementation of an efficiency estimator in a digital control
scheme applied to a “buck” converter. The approach is based
on an indirect estimation of the ratio between the output and
input current using a single current sensing. Experimental
results on a synchronous “buck” converter, with the efficiency
estimator, was also implemented in an FPGA showing that
the efficiency may be estimated with errors of the order
of 5%. In the work reported in [23] a “buck” converter is
controlled through a High-Bandwidth Multisampled Digitally
using Ripple compensation. The multisampling techniques
reduce the PWM phase lag and ultimately breaking the band-
width limitation. The control proposed is a feedback technique,
and needs no preliminary knowledge of converter parameters.
The experimental results on a 1.2V-10A at a frequency of 500
kHz has been implemented on a Xilinx Spartan 3 FPGA.

Recently, Lahoucine Idkhajine et al. present a fully in-
tegrated FPGA-based solution for motor control [37]. After
making a brief description of the proposed control system,
the authors have focused firstly on the description of the
FPGA-based resolver processing unit (RPU) for extracting the
rotor position and speed. Then, a description of the FPGA-
based motor controller has been achieved. The FPGA-based
RPU offers a good estimation accuracy of the position and
speed. However, some studies have to be made in order
to improve the treatment quality and particularly the syn-
chronous demodulation. Furthermore, resource optimization
has to be carried out in order to reduce the consumed
FPGA hardware resources. Finally, in [38] a FPGA-based
intelligent-complementary sliding-mode control (ICSMC) is
proposed to control the mover of a permanent magnet linear
synchronous motor (PMLSM) servo-drive system to track
periodic-reference trajectories. In the ICSMC development, a
radial-basis function-network (RBFN) estimator with accurate
approximation capability was modeled using VHDL language,
furthermore, the adaptive-learning algorithms for the online

training of the RBFN were derived using the Lyapunov theo-
rem to guarantee the closed-loop stability.

In this article, we will focus on the comparison of two av-
erage output feedback controllers, implemented in a FPGA, to
stabilize the output voltage of a “buck” power converter around
a desired constant output reference voltage. We implement first
a GPI controller and obtain the performance features related
to settling time and recovery with respect to sudden, static
and dynamic, load changes. Next, we implement a second
controller, on the same converter, corresponding to a classical
PID controller and proceed to evaluate the same features
examined for the GPI control scheme. The average control
inputs are used as a duty ratio generator in a PWM control
actuator. The experimental setup, used for the comparisons,
has the following features:

e The PWM actuator is implemented through a triangular
carrier signal and a comparator. The main function of this
modulator is the average signal conversion to a pulsing
signal that activates and deactivates the converter power
transistor, at a switching frequency of 48kHz.

o The processing time control for the GPI is 39.2us,
while the processing time for the PID is 20.54ps. These
processing times were achieved thanks to the paral-
lel execution of units modeled within a FPGA [24]-
[25]. Progress of PLD(Programmable Logic Device) like
FPGA or CPLD enable the realization of a digital control
system for power electronics thus avoiding the use of
microprocessor (CPU or DSP) [26].

o The output voltage is obtained through an Analog to
Digital Converter (ADC), which is the only additional
hardware needed to operate to the controllers. The used
ADC is the ADC0820, which is an 8 bits converter.

The remaining sections of this paper are organized as
follows. In next Section, the mathematical model of the “buck”
converter is presented. The Sections III and IV describe the
GPI controller and PID controller designs respectively. Section
V presents the design requirements of the Controllers. The
proposed architectures of the implemented controls are found
in Section VI. The results of the implementation of the GPI
controller and the PID controller in the FPGA, are provided
and discussed in Section VII. Finally, Section VIII contains
the conclusions of this paper.

II. THE “BUCK” CONVERTER MODEL

W vt

181 L

= +
E u . c= RS v

Fig. 1. The electrical circuit of the “buck” converter.

Consider the ‘buck” converter circuit, shown in Figure 1.
The system is described by the following set of differential
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equations
P +E
— = -, u
dt
dv, . 1
C ) (E)vo
Yy = Y )]

where i, represents the inductor current and v, is the output
capacitor voltage. The control input u, representing the switch
position function, takes values in the discrete set {0,1}. The
system parameters are constituted by: L and C' which are,
respectively, the input circuit inductance and the capacitance
of the output filter, while R is the load resistance. The external
voltage source exhibits the constant value F. The average
state model of the “buck” converter circuit, extensively used
in the literature [5], [16], [27], may be directly obtained from
the original switched model, (1), by simply identifying the
switch position function, u, with the average control, denoted
by u4,. Such an average control input is frequently identified
with the duty ratio function in a Pulse Width Modulation
implementation. The control input wu,, is restricted to take
values in the closed interval [0,1]. From (1), the “buck”
converter system is clearly a second order linear system of
the typical form: # = Az + bu and y = ¢’ .

= il
' =0 1] 2)

Hence, the Kalman controllability matrix of the system C =
[b, Ab], is given by:
E
C:P % 3
0 ¢
The determinant of the controllability matrix is
E2
L2C 70
The system is controllable and, hence, differentially flat (See
Fliess et al. [28]). This flat output for the “buck” converter
system is obtained from the following proposition.

Proposition 2.1 [27] The flat output of a linear controllable
system in state space form:

= Az + bu 4

is given, modulo a constant factor, by the linear combination
of the states obtained from the last row of the inverse of the
Kalman controllability matrix

F =0,0,...,1][b, Ab, ..., A" 1] 12 (5)

According to the previous proposition, the flat output of the
“buck” converter is given by

B o1 ﬂ
F = [0 1]|£&
b ali g [
LC
F = f'[}o (6)

Therefore, we can simply take as a flat output the output
voltage variable [28]:

F =,

The flatness of the system implies that all state variables of
the system, including the control input variable, are parame-
terizable in terms of F' = v, and a finite number of its time
derivatives. Indeed,

v, = F
, 51
iz = CF+ EF @)
and the average control input is obtained as
LC [ .. 1 . 1
w=—7"|F+—=F+-—F 8
taw = ( TR T Ic ) ®

Moreover, from the average model, given in (1), we can see
that the system is also observable from the output variable v,,
i.e., the Kalman Observability Matrix, given by,

T
OZMAZ? ﬂ} ©)

C RC

complies with the property of being full-rank. Therefore, the
system model is observable for the output y = F' = v,. This
fact establishes the reconstructibility of the system, i.e., all
the system state variables are parameterizable in terms of the
input, the output, and a finite number of iterated integrals of
the input and of the output variables (see [8]). By integrating
both sides of (8) and solving for the variable F, we have an
integral estimator of the first time derivative of F

P (%)/ﬂ[uav(T)f%F(T)}de%F

F = u, (10)

Note that, for non-zero initial states, the relations linking the
actual values of the converter output voltage derivative to the
structural estimate in (10) is given by

F=F+F, (11
where F, denotes the unknown initial rate of change of the
output voltage.

III. GPI CONTROLLER DESIGN

From (8), we propose the following feedback control law
for the stabilization of the “buck”™ converter output voltage,
around a desired constant reference value F,

LC L . 1
TRl T BT

—ksF — ky(F — F)

Ugy =

v =

(12)

For the GPI feedback controller, we replace the unmeasureAd
state variable, F, by its structural estimated variable, F,
given on (10). However, this implies that the closed loop
system is affected by the constant estimation error present
in I, as acknowledged in (11). To suitably correct for the
destabilizing effect of the structural estimation errors and the
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effect of possible external perturbations, GPI control uses
iterated integral error compensation as follows:

LC L = 1
av  — o —F —F
b Evj—ER tE
v o= 7k3(F)7k2(F*F)*k1’Y*I{707’}
4 = F-F
no= (13)

Let e = F — F denote the stabilization error. The stabilization
error dynamics is obtained by substituting (11), and the
controller equations (13) into the differential parameterization
of the average control input given in (8). We obtain the GPI
controller as (13).

ot

ol = Fo) ~ kel F = F) =k [ (F (1) = Fyar
0
—ko /t /T(F(A)—F)dAdT

The characteristic equation of the integro-differential relation
(14), in terms of the stabilization error, is given by:

F =

(14)

6(4) —+ k36(3) + kge + kle + /{306 =0

The values of the design parameters { ks, k2, k1, ko } are chosen
so that the closed loop characteristic polynomial,

p(s) = 8" + k3s® + kos® 4+ kis + ko

has all its roots in the left half of the complex plane.
The controller parameters were chosen so as to achieve the
following desired closed loop characteristic polynomial,

p(s) = (8 + 2(wns + w,?)? (15)

Taking into account that ¢ and w, are positive quantities.
Hence, the gains of the GPI controller are given by:

ks = ACwn, ky = 4C%w,? + 2w,?,

kio= ACwi®, ko = wa';

IV. PID CONTROLLER DESIGN

In order to compare the performance of the transient re-
sponse of the GPI controller, a classical Proportional Integral
Derivative (PID) controller was also designed and imple-
mented. The corresponding transfer function of the converter,
obtained from the average model given in (1), is

Vo(s) o

(16)

U(w(s) N 32 + %S‘F %
While the transfer function of the PID controller, is:
1
FP[D(S) :Kp(1+ T +Td8) (17)
iS

The block diagram of the PID controlled system is shown in
Figure 2.
The closed loop transfer function is readily found to be

(KpTdTiSQ + KpTiS + Kp)(%)

P (e + B+ T,

H(s) = FR,

LCT;

F EsL[ PD Y6
Controller

Buck 0(s)
Converter|

Fig. 2. PID control in closed loop.

The closed loop characteristic polynomial of the PID con-
trolled system is then given by

1 EK,T (1+EK,) EK
3 L prdy 2 P P _
St ge T 0 T Io ror, ~ 0 U8

The coefficients K, T; and Tj; are chosen so that (18) becomes
a third order Hurwitz polynomial of the form:

p(s) = (32 + 2Cwns + w,,LZ)(s +a) (19)

Taking into account that ¢, w, and « are positive quantities.
Equating the characteristic polynomial coefficients (18) with
those of the desired Hurwitz polynomial (19), we obtain the
following values of the parameters for the PID controller,

2CwnaLC + wp?LC — 1

K. —
P E
FK
T, = ——P_
LCaw,?
LC 1
T, = 2 - — 2
d EKP(OH_ Cwn, RC) (20)

V. DESIGN REQUIREMENTS OF THE CONTROLLERS

Figure 3 shows the open-loop response of the buck-
converter system with the following specifications: L = 1mH,
C = 100uF, R = 100Q, E = 24V, f = 48.828 KHz
Av,/vg = 0.013%, Air, = 0.092, and 4., = D = 0.75V
(duty cycle or duty cycle) [31]. The output voltage response
is a steady-state error of 5.56% and has a settling time of
15ms. On the other hand, we get that the diagram bode of the
transfer function given by (16) with the same specifications,
has a gain margin Gm = Inf dB (at Inf rad/sec) and a phase
margin Pm = 0.377 deg (at 1.58 x 10* rad/sec). Given
that the buck converter system has infinite gain margin, it
can withstand greater changes in system parameters before
becoming unstable in closed loop [30]. Since the system has
this characteristic, we will design our controllers in closed loop
with the following requirements: Overshoot less than 4.32%,
Settling time less than 5 milliseconds, Steady-state error less
than 1% and Maximum sampling time of 40us.

In this case, we aim to have an overshoot less than 4.32%,
a settling time less than 5ms, and a steady-state error less
than 1% for a desired output voltage of 18V. We will tune
in our controllers in closed loop through (15) and (19) with
a damping coefficient of ( = 0.707, o = 1000, and natural
frequency of w,, = 2500. Hence,

a) The GPI controller gains obtained by the design
requirements were:

ks =

ki =

7070, ko = 2.5 x 107,
4.42 x 10'° ko = 3.90 x 10'3;
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Fig. 3.
loop.

Output voltage transient responses of the “buck” converter in open

Fig. 4. Block diagram of the FPGA-based control system using the GPI or
PID controller.

b) The PID controller gains obtained by the design
requirements were:

ky =015 T, =1.2x 1073, T; =5.9 x 107 %;

VI. THE CONTROL ALGORITHM ARCHITECTURE.

The GPI and PID control laws and the Pulse Width Modu-
lator (PWM) actuator for the regulations of output voltage of
the buck converter were implemented in a Spartan 3E board.
Figure 4 illustrates the block diagram of the FPGA-based
control system based on GPI or PID controller. The parameters
values for the “buck” converter and specifications were given
in the previous section. The values of the design coefficients
used by the GPI and PID controllers were obtained in base
to design requirements given in the previous section. The
only external hardware connected to the FPGA for measuring
the “buck” converter output voltage was the analog digital
converter ADCO0820.

A. GPI Implementation into the FPGA.

We rewrite the equations for the GPI controller as,

a1v + agF + aszkF’

Ugy = (21)
~ — t =
v o= —k3(F)—k2(F—F)—I€1/(F(T)—F(T))dT
0
t T
kg / / (F(\) — F(\))drdr
o Jo
- t
F = /(a4u—a5F)dt—a6F
0
where,
_Lc _ L 1
a; = B , A2 = ER7a3_ Ea
_ £ _ _1 1
“ T e T e T RC

Now, to implement the GPI controller, it is necessary to
obtain a discrete approximation of the equation (21). Further-
more, it is necessary to be considered that the most important
condition is that the operation frequency of the controller
must be a high value and this feature depends directly on
the application specifications.

An important aspect in the discretization of (21) is the ob-
taining of a discrete approximation of the continuous integral.
In the solution of this problem, we have used the Adams-
Bashforth method of the second order [32], [33]. This method
is given by:

yln+ 1) =yl + A Gyl gl -1) @)

where At is the interval of time between two consecutive
moments of the solution (usually called step of integration),
also this method needs from the knowledge of the current
derivative, gy [n], and the derivative evaluated in a previous
moment ¢ [n — 1].
Then, if the integral is

fot (agu (t) —asF (t))dt, using
method, is defined as

defined by IF(t) =
the  Adams-Bashforth

IF[n+1)=1IF[n]+ %At <3IF [n] — IF [n — 1]> 23)

where, IF[n] = aquln] — asF[n] and IF[n—1] =
asu[n —1] —asF [n —1].

On the other hand, if the integral is defined by I (¢t) =
3 (F (1) — F (1)) dr, its discrete approximation is defined
as

In+1)=1I[n]+ %At (31’ ) —In— 1]) (24)
where, I [n] = F [n]—F [n]and I [n] = F[n — 1]—F [n —1].

Now, if II(t) = [; [ (F(\) — F())d\dr, its discrete
approximation is defined as

IIn+1]=1I[n]+ %At (3141 [n] — IT[n— 1]> (25)
where,

At(B(F[n]7F[7L])7F[n71]715[n71])
2

II[n} =1I[n|+
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and

At(3(Fn—1]—F[n—1])—F[n—2]—F[n—2])
2

II[n]=1I[n—1]+

Hence, the discrete representation of (21) is defined as

Ugp [N+ 1] = arv [/7\7,] + agl/*; [n] + asF [n] (26)
v[n] = —ksF[n]— ko (F[n] — Fn]) — kil [n]
koIl [n]
Fn] = IF|[n]—a¢F [n]

Based on (26) the GPI controller implementation on recon-
figurable logic was realized. For this purpose, the Xilinx ISE
Design Suite 12.2 tool and the Spartan 3E board was used;
the Spartan 3E board, designed by Digilent Company, includes
a Spartan-3E1600 FPGA. Furthermore, to acquire information
of the buck converter an Analog-Digital Converter, ADC0820,
was chosen. The ADCO0820 is a 8 bits resolution converter, it
offers a 2 us conversion time and it has an 0 to 5 Volts analog
input voltage range.

The GPI controller design is based on Top-Down method-
ology and the schematic description was chosen as top level;
the GPI controller modules was modeled using the hardware
description language VHDL (algorithm level modeling), gen-
erated using the Xilinx CORE Generator tool or using pre-
optimized elements that the device in use includes.

The architecture proposed for the discrete GPI controller
is shown in Figure 5. Exploiting the independence existing
in diverse modules, in each stage of the architecture several
modules can be working concurrently, this allows obtaining
high processing speeds, however it uses many resources.

Lo St

outn N

« MCoontel
“nomalzzonand  ©
+foatpointencoder +

Stage? Stage 16

L Staged , Stged? |, Stageddf,  Stagef2 , Stefd, Stagedd , Stage!s | Stagefs | Stagef?, o Stagetd

=

Cle main

Y P 0 N 0 0 I

manager

Stage enable

Fig. 5. Architecture proposed for the discrete GPI controller implemented
into the Spartan-3E1600 FPGA.

It is clear that the processing in real-time is relative to the
application, that is to say, based on the application, the interval
of time between the processing of 2 data must be chosen. So
that our application operates in real-time, the maximum time
of processing in the GPI controller specifications, is fixed at
40 ps.
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 Fig. 6.

The GPI controller works with a frequency of 50 MHz
(Clk_GPI). The implemented architecture is composed of 19
stages and each of them needs 100 cycles to fulfill its function
(2 ps), this indicates that the processing time of one data is 38
s (time between 2 consecutive data delivered by the controller
to the next module, the PWM).

The clock manager module generates the frequencies
necessary for the GPI controller (Clk_GPI) and for the
PWM (Clk_PWM) from the principal frequency of 50 MHz
(Clk_main), see Figure 6. The principal element of this
module is the Digital Clock Manager (DCM). The DCM is
embedded on the Spartan3E FPGA’s families and it provides
flexible complete control over clock frequency, maintaining its
characteristics with a high degree of precision despite normal
variations in operating temperature and voltage.

The Clk_GPI signal is the same as the Clk_main signal, but
the DCM provides a correction clock feature, ensuring a clean
Clk_GPI output clock with a 50% duty cycle.

The Clk_PWM signal is derived from the input clock
(Clk_main) by a Digital Frequency Synthesizer (DFS) in-
cluded in the DCM. The frequency of the Clk_PWM is 25
MHz and has a 50% duty cycle correction too.

The “GPI stage enable” function also is included in clock
manager module (see Figure 6). The “GPI stage enable”
is a simple finite-state machine that generates the enable
signals of the proposed architecture stages, Stage_en(1) ...
Stage_en(19). The description style adopted for this module
was algorithm level modeling.

The pulse width of all stage enable signals is tgg(1
Clk_main cycle, 20 ns); the time between two active stage
enable signals is tg(100 Clk_main cycles, 2 us); tgy, is the
time from Stage_en(1) is active to Stage_en(19) is active, 1800

i Clk_main cycles (36 us); tcg is the enable cycle time (1900
Clk_main cycles, 38 ps), this is the time that the GPI controller
fneeds to deliver new information to the PWM.

Clock Manager Module

DCM

IBUFG BUFG

&E-D— CLKIN

CLKO

» Clk_GPI=50MHz 50 % duty cycle corretion
> , Clk_PWM=25MHz 50 % duty cycle corretion

CLKFB  CLKDV

tse
|| tee

Stage_EnM)J_'

Stage_En(2)
GPI stages Stage En  Hg, . ) _Ht -
enable » H s

Stage_En{19)

Clock manager module.

The ADC control, normalization and float-point encoder
module was described based on algorithm level modeling.
This module carries out three functions. First, it controls the
necessary signals to acquire information from the ADC0820.
Second, it normalizes the acquired information; the voltage
range that the buck converter delivers to GPI controller is O to
24 Volts and the voltage that the ADCO0820 can process is in a
range from 0 to 5 Volts; due to this, a non-inverting amplifier
with a gain of 0.25 is used to connect the buck converter
with the ADC; therefore, it is necessary to compensate this
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attenuation on the information obtained from the ADC, this
process is called normalization. Third, due to the range of
results that the operations of the discrete GPI controller
generate, it is necessary to use a floating point format; for
this intention, the IEEE Standard for Binary Floating-Point
Arithmetic, IEEE Std 754-1985 [34] was chosen; the last
function of this module is to codify the information normalized
in single-precision floating-point format.

The Xilinx ISE Design Suite 12.2 includes the CORE Gen-
erator tool, which allows generating pre-optimized elements
for Xilinx’s FPGA. Using this tool the addition and multipli-
cation operations in single-precision floating-point, standard
Std-754, can be generated. In our discrete GPI controller
architecture, the float point Adder and Multiplier modules have
been generated using the CORE Generator.

Finally, the result of the GPI controller must be delivered
to a 8-bits PWM, for this reason the last two stages of
the controller convert the results from single-precision fixed-
point to 8 bit unsigned binary. The Float-point to Fixed-
point conversion and Fixed-point to 8 bit unsigned binary
conversion modules are doing this work. Both modules are
VHDL description based on algorithm level modeling.

B. PWM module

A single up-down counter unit and one comparator unit are
used to create the PWM signal required to drive the buck
converter, see Figure 7.

From GPI PWM module
controllers -~~~ TTTTTTTTTTTRTRf T .
»/A :
! B A
+  Up-down counter .
' B<A}——»
. B ' PWM
ck_pwm: [ [ FF.T  Signals
. p TC .
: p :
Fig. 7. PWM module.

The maximum count value of the counter, in conjunction
with the speed of the clock used to drive the counter, deter-
mines the PWM period frequency:

Clk_PWM

2(maximum count+1)
25 MHz

= D2V 49898 kh
5% 056 10828 khz

The counter counts from O to its maximum value, then from
its maximum value to 0. The period of the PWM is measured
from zero point to zero point in the counters cycle.

The compare unit compares the count value from the
counter unit with the GPI controller output value. The compare
unit has two PWM outputs, one is asserted when the count
value is >= the GPI controller output value, and the other is
asserted when the count value is < the GPI controller output
value.

PWM frequency

The implementation result of individual modules and the
complete architecture for discrete GPI controller are reported
in Table I.

TABLE I
DISCRETE GPI CONTROLLER IMPLEMENTATION RESULT.

Mod. Slices Flip 4-input’s Pre-opt. Max. Freq.
-Flops -LUT’s -elem. (MHz)
1 53 50 100 150.9
(<1%) | (<1%) | (<1%)
2 404 581 559 190.4
(< 4%) | (<3%) | (<3%)
3 403 702 638 161.9
(<4%) | (<4%) | (<3%)
4 223 86 426 140.706
(<2%) | (<1%) | (<2%)
5 23 40 41 168.5
(<1%) | (<1%) | (<1%)
6 60 31 104 138.2
(<1%) | (<1%) | (<1%)
7 12977 20490 19775 1 BRAM 59.8
(87%) (69%) (67%) (2%)
1 DCM
(12%)

1.-ADC control, normalization and float-point encoder.
2.-Float point -add.

3.-Float point -mult.

4.-Float point to Fixed point conver.

5.-Fixed point to 8 bit un-signed binary cover.
6.-PWM.

7.-GPI Controller.

C. Discrete PID controller implemented on the FPGA.

In a manner similar to that used for implementation the
discrete GPI controller, the discrete PID controller was syn-
thesized on a FPGA.

The equations for the continuous PID controller are defined
as

K,(F(t) - F(£) + K, / (F (t) — F(t))dt

Ugy =
d(F (t) — F(t
e, A () — (1)) o
dt
where,
K
K, = =2
T;
Ky, = K)/7y

The discretization of the equation (27) needs a discrete ap-
proximation of the continuous integral and a discrete approx-
imation of the continuous derivative. Applying the equation
(22), the discrete approximation of the continuous integral is
obtained.

On the other hand, the discrete approximation of the contin-
uous derivative is obtained based on finite differences method
of the first order [35], using the backward difference. This
method is given by the equation:

(ay> Lyl =y 1]
n

ot At =
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Then, if the derivative is defined by D(t) = w,

using the finite differences method, its discrete approximation
is defined as

D [n] = W (29)
where, -
Dn] = F[n] — F[n]
and

Dn—-1=F[n—-1—F[n-1]
Hence, the discrete representation of the equation (27) is
defined as

Ugy [0+ 1] = K, (F[n] = F[n]) + K1 [n] + K4D' [n] (30)

Based on equation (30) the PID controller was implemented on
reconfigurable logic. This controller was implemented using
the same tools and devices that GPI controller.

The PID controller design is based on Top-Down method-
ology and the schematic description was chosen as top level.
The Figure 8 shows the architecture proposed for the discrete
PID controller. For obtaining high processing speeds, in the
modeling of this controller the independence existing in some
modules of the architecture is exploiting, therefore several
modules can be working concurrently.

Stage 1

Stage 3

: Stage2 : Staged7 : Stage8 :  Stage9 i Stage10 :

- 0 5 {ToPWN

¢ Floating-point : Fixed-point to 8-bit
: tofixed-_paim : unsigned binary
: conversion conversion

L

ADC0820

ADC control
normalization and
float-point encoder

Clk_main . :
e | 0] !
manager r
Stage_enable

Fig. 8.  Architecture proposed for the discrete PID controller implemented
into the Spartan-3E1600 FPGA.

The Figure 8 shows that all the discrete GPI controller
modules were used in the architecture of the discrete PID
controller.

The PID controller work with a frequency of 50 MHz
(Clk_PID). The implemented architecture is composed of 10
stages and each of them needs 100 cycles to fulfill its function
(2 ps), this indicates that the processing time of one data is 20
us (time between 2 consecutive data delivered by the controller
to the next module, the PWM)

TABLE II
DISCRETE PID CONTROLLER IMPLEMENTATION RESULT.
Mod. | Slices Flip 4-input’s | Pre-opt. Max. Freq.

-Flops -LUT’s -elem. (MHz)
1 5668 8722 8737 1 BRAM 60.37

(38%) | (29%) (29%) (2%)

1 DCM

(12%)

1.-PID Controller.

s
32
=1
0 Il Il Il Il Il Il
-0.02 -0.01 0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
time (s)

Fig. 9. Output voltage transient response of the “buck” converter with the
GPI control action.

The implementation result of the complete architecture for
discrete PID controller are reported in Table II.

VII. EXPERIMENTAL RESULTS

This section presents the experimental results of the perfor-
mance of the GPI controller and the PID controller in regu-
lating the “buck” converter output voltage. The experimental
results depict the specifications of the transient response for
each one of the controllers, using a step reference signal.
These specifications are: delay time ¢4, rise time ¢,, time of
peak t,, percentage of overshoot, M, and settling time, ¢,.
In addition, we considered the recovery time ¢,.., when an
armature controlled DC motor load is suddenly connected to
the converter output voltage terminals.

Figure 9a) shows the GPI controlled response of the “buck”
converter output voltage for a constant reference voltage of
18 V. In this voltage response, an overshoot is not present in
the recorded signal, while the settling time is approximately
4.64 ms. Figure 9b) shows the GPI average control law input
signal. Figure 10 shows the performances of the GPI and PID
control laws, in the stabilization task for the “buck” converter
output voltage. As before, we used a constant reference of
18 V. The continuous line corresponds to the GPI controlled
response, while the dotted line corresponds to the PID con-
trolled converter. The settling time of the response of the
“buck” converter output voltage through the PID controller, is
3 times greater than that obtained with the GPI controller. The
output voltage transient response of the buck converter with the
GPI control scheme, exhibits a different dynamic performance
that of the PID control scheme, due to the structure of the
controller, since this controller incorporates a double integrator
of the error regulation. As a consequence, the GPI controller
tuning was done through a fourth order Hurwitz polynomial,
while the PID controller tuning was done with a third order
Hurwitz polynomial.

To illustrate the robustness of the GPI controller, in com-
parison to that of the PID control, we made a test by suddenly
connecting a dynamic load (represented by an armature con-
trolled DC motor) at the output of the “buck” converter. The
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Fig. 10. Output voltage transient responses of the “buck” converter with the
GPI and the PID control schemes.
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Fig. 11.  Output voltage response of the “buck” converter with sudden
connection a DC motor.

continuous line, shown in Figure 11, depicts the behavior of
the temporarily perturbed converter’s output voltage and the
fast recovery of the output voltage to the desired reference
signal when the converter is controlled via a GPI controller
option. The GPI controller also results in reduced noise
features affecting the regulated output voltage response (see
Figure 11). The reduced noise in the response is due to that
the GPI controller incorporates the estimated value of the first
time derivative of F', while that the PID controller uses the
backward difference scheme to calculate the value of the first
time derivative of F'. In addition, the output voltage with GPI
controller and the average voltage of the controller, ug,, can
be shown in Figure 12a) and 12b) respectively, that Figure
shows than the maximum voltage, 4y, is 5 V, and the GPI
control responds immediately to the external perturbations.

Figure 13 shows the performance index between the GPI
controller and PID controller when the buck converter is
connected a sudden dynamic load (DC Motor) parallel with
the load resistance. This performance index is the integral of

=3

b)

Uav [V]
S

E 1 1 1 1 1 1
-0.02 0 0.02 0.04 0.06 0.08 01 0.12
time [s]

Fig. 12.  Output voltage transient responses of the “buck” converter with the
GPI scheme and average voltage of the GPI control.

the square of the error, ISE, which is defined as [36]:

T
ISE = / e (t)dt
0

The upper limit 7" is a finite time chosen somewhat arbitrarily
so that the integral approaches a steady-state value. It is
usually convenient to choose 7' as the settling time t5. The
step response of 18 Volts for the GPI and PID feedback
controllers buck converter system are shown in Figure 13(a),
and the errors in Figurel3(b). The errors squared are shown
in Figurel3(c), and the integral of the errors squared in
Figure13(d). This criterion will discriminate between exces-
sively overdamped and excessively underdamped systems. The
minimum value of the integral occurs for a compromised value
of the damping. The performance index of Equation (31) is
easily adapted for practical measurements because a squaring
circuit is readily obtained [36]. Hence, using a quantitative
method, we verified the performance of the buck converter
system and noted that the integral of the square of the errors
for a damping coefficient of 0.707, the error index of the GPI
controller, was smaller than PID controller (see Figure 13(d)).

Table III exhibits the comparison between the performances
of the two synthesized controllers. The main specifications
of the transient response, along with the sudden dynamic
load insertion recovery time, are depicted in this Table. The
bandwidth of the GPI controller is greater than the PID
controller (see Table III), these frequencies are calculated in
the closed-loop through the damping ratio and settling time
[30]. The damping coefficient value is 0.707, while the values
of settling time are: 4.64 ms for the GPI and 13.64 ms for the
PID.

Extensive tests were performed under different load condi-
tions, including: 1) Sudden static load changes by activating
a resistive load in parallel with the output load resistance of
the “buck” converter. 2) Sudden dynamic load insertions in
parallel with the load resistance and 3) The use of a magnetic
brake on the motor with sudden insertions of the brake. The
graphs of the figures 10 and 11, show clearly how the GPI
control action presents a faster response than that achievable
with the PID controller for a constant reference signal. Also,

(3D
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Fig. 13. The calculation of the ISE of the GPI controller and PID controller.

TABLE III
COMPARISON BETWEEN GPI AND PID CONTROLLERS.

Specifications of the Controllers
transient response GPI PID
Delay time ¢, 2.38 ms 2.52 ms
Rise time ¢, 3.96 ms 4 ms
Time of peak ¢, - 6.24 ms

Percentage of overshoot M), 0% 2.2%
Settling time ¢ 4.64 ms 13.64 ms
Recovery time ¢,c. 50.8 ms 73.1 ms
Bandwidth wpyw 1219.5 Hz || 414.85 Hz

the GPI controller show a faster recovery in the output voltage
regulation than the PID controller when to the system is
subject to sudden, unforeseen, changes in the load.

VIII. CONCLUSIONS

In this paper, we have applied the Generalized Proportional
Integral control scheme, synthesized via a Field Programmable
Gate Array implementation, for the output voltage regula-
tion in a DC/DC power converter of the “buck” type. The
performance of the GPI control action was compared, under
several load conditions, with that obtained from a classical
PID control action, also synthesized via a FPGA. We conclude
that the GPI controller has a better transient response than
that achieved with a PID control action. When we connect a

10

static and a dynamic load to the “buck” converter output, we
observed that the GPI control results in a significantly faster
response, than that obtained with the PID control, regarding
the output voltage recovery time to the desired reference.
Finally, the experimental results show the effectiveness of the
FPGA realization of both the GPI controller and the PID
controller, in this case, programmed into the FPGA, with
relatively the same ease of implementation.

Since the ISE index shows that the GPI control obtains
a better performance from the buck converter than the PID
control, this methodology can be used to design switched-
mode power supplies with efficiency greater than 90.

IX. FUTURE WORKS

As a continuation of this research, the following future
works are proposed:

1. The new controllers implementations on FPGA, like
passivity based-control, anti-windup, RSR polynomial, back-
stepping, etc.

2. In order to obtain high frequency operation, implementing
a pipeline structure of the proposed architectures.
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