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RESUMEN

En este documento, se analiza y diseña un convertidor resonante conformado por dos

etapas, siendo la primera de ellas, un convertidor elevador operando en modo de conduc-

ción continua como Bus DC de 400 V a partir del voltaje de red de 220 VAC, esto es, un

convertidor AC-DC. Este convertidor posee una red activa que utiliza parte de la energía a

ser transferida para lograr conmutar suavemente cada componente semiconductor, para una

frecuencia de conmutación de 50 kHz, obteniendo mejoras en la eficiencia energética de esta

etapa convertidora. En adición, este convertidor posee un control de dos mallas para obte-

ner corrección del factor de potencia, garantizando un Bus DC estable ante variaciones de

carga o línea, con el objetivo de lograr un elevado factor de potencia de entrada en la red.

La segunda etapa consiste en un inversor de puente completo y un transformador elevador

de voltaje que transformará el Bus DC de 400 V a un voltaje AC en el orden de los kV y

para una frecuencia de conmutación de 20 kHz, esto es, un convertidor DC-AC. Los transis-

tores del puente completo trabajan bajo conmutación suave gracias al establecimiento de un

comportamiento inductivo de la carga resonante. El voltaje AC generado de 5 kV se aplica a

un conjunto de cámaras de descarga empleadas en aplicaciones de generación de ozono. La

potencia de entrada del convertidor resonante es de 660 W en comparación a un generador

de ozono comercial. El análisis y diseño de este convertidor resonante se valida a través de

resultados de simulación en los software PSIM y SIMULINK.



ABSTRACT

In this document, a resonant converter made up of two stages is analyzed and designed,

being the first one, a step-up converter operating in continuous conduction mode as a 400 V

DC Bus from the 220 VAC network voltage, this is a AC-DC converter. This converter has an

active network that uses part of the energy to be transferred to achieve soft switching of each

semiconductor component, for a switching frequency of 50 kHz, obtaining improvements

in the energy efficiency of this converter stage. In addition, this converter has a two-mesh

control to obtain power factor correction, guaranteeing a stable DC Bus in case of load or

line variations, in order to achieve a high input power factor in the network. The second

stage consists of a full-bridge inverter and a step-up transformer that will transform the 400

V DC Bus to an AC voltage on the order of kV and for a switching frequency of 20 kHz,

this is a DC-AC converter. The full-bridge transistors work under soft switching thanks to

the establishment of inductive behavior of the resonant load. The generated AC voltage of

5 kV is applied to a set of discharge chambers used in ozone generation applications. The

input power of the resonant converter is 660 W compared to a commercial ozone generator.

The analysis and design of this resonant converter is validated through simulation results in

the PSIM and SIMULINK software.
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PRÓLOGO

Este documento constituye un estudio del proceso de diseño y evaluación por simulación

de un convertidor resonante con control de voltaje de entrada y de salida considerando la

conmutación suave y la corrección activa del factor de potencia como características princi-

pales para obtener alta eficiencia y elevado factor de potencia de entrada. Este convertidor es

empleado como fuente de alimentación de un conjunto de cámaras de descarga utilizados en

aplicaciones de generación de ozono por descarga eléctrica. Lo mencionado anteriormente

es presentado para optar por el Título Profesional de Ingeniero Electrónico en la Universidad

Nacional de Ingeniería.

El presenta trabajo de tesis está conformado por cinco capítulos descritos a continuación:

Capítulo I: Presenta una introducción donde se desarrolla los antecedentes y la realidad

problemática del proyecto, para luego establecer los objetivos e hipótesis del mismo.

Capítulo II: Presenta el fundamento teórico en relación al ozono, su generación natural

y la estructura de los convertidores empleados para su generación artificial, así como

el modelo equivalente de las cámaras de descarga. En adición, se aborda conceptos de

conmutación suave y de convertidores empleados como Bus DC con la característica

de poseer corrección del factor de potencia. Finalemente una revisión pertinente del

control empleado en inversores y una recomendación necesaria ante la actualidad del

Covid-19.

Capítulo III: Presenta una receta en detalle del diseño del convertidor empleado co-

mo Bus DC abordando su estructura, etapas de operación, formas de onda esperadas,

ecuacionamiento completo de componentes y control del convertidor.

Capítulo IV: Presenta una receta en detalle del diseño del inversor, abordando su es-

tructura, etapas de operación, formas de onda esperadas, ecuacionamiento de compo-

nentes y control del inversor.
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Capítulo V: Presenta el caso de estudio, abordando modelos equivalentes y conside-

raciones tanto para el inversor, para el proyecto de componentes y para el control. En

adición, se presentan resultados de simulación que validan los estudios realizados en

los capítulos anteriores. Finalmente, se presentan conclusiones en relación al trabajo

realizado, así como recomendaciones.



CAPÍTULO I

INTRODUCCIÓN

1.1. Antecedentes

El Ozono (O3) es un compuesto químico industrialmente conocido como un buen desin-

fectante, desodorante y oxidante, el cual posee propiedades, tanto bactericidas como fungi-

cidas, hecho que le permite ser utilizado para eliminar bacterias en la industria de alimentos,

desinfectar piscinas, ayudar en tratamientos de superficies plásticas, etc. El ozono al ser una

modificación del oxígeno molecular (O2) a tres átomos de oxígeno (O3), puede ser produ-

cido a partir de aire, oxígeno puro o agua. Para tal fin, se pueden emplear varias fuentes de

energía, las cuales hacen uso de métodos que difieren en sus principios de funcionamiento.

Dentro de estos métodos, el más importante y utilizado en la industria, es el método por

descarga eléctrica, el cual utiliza aire u oxígeno como gas de alimentación, que actualmente

se usa en aplicaciones, desde pequeños laboratorios hasta grande escala industrial [1] [2].

Los convertidores empleados en estas aplicaciones de generación artificial de ozono han

evolucionado a lo largo del tiempo, la idea principal de estos convertidores es generar voltajes

elevados en el orden de kilovolts [kV] a frecuencias en el orden de kilohertz [kHz] [3]. Por

ejemplo, uno de los primeros convertidores para este fin fueron los denominados generadores

“Marx”, el cual es un circuito muy simple que permite obtener un pulso de alto voltaje DC

sin requerir un transformador de pulso o un voltaje de entrada muy alto, en donde el concepto

básico es cargar condensadores en paralelo y luego conectarlos en serie a la carga [4].

Otro convertidor, por ejemplo, es el generador “Multinivel” que asocia módulos en cas-

cada para generar alto voltaje AC, en donde se emplean convertidores Flyback para elevar el

voltaje DC y luego, con el empleo de inversores de puente completo, se genera voltaje AC.

Finalmente, con el uso de una configuración en cascada, se genera alto voltaje AC [5].

Por último, los convertidor más actuales emplean un transformador que eleva el voltaje

y disminuye la corriente en la carga. Estos convertidores invierten el voltaje proveniente del

Bus DC a través de un inversor de puente completo y de elementos pasivos L-C, establecien-
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do un alto voltaje AC en la carga [6].

1.2. Planteamiento de la realidad problemática

Enfocándonos en la estructura presentada por Udhayakumar en 2016 [6], cabe resaltar

que, una producción eficiente y constante de ozono depende mucho de la estabilidad de la

fuente de alimentación; en este caso, de la estabilidad del Bus DC, dado que este es bá-

sicamente aquel que va a suministrar toda la energía. En adición a ello, actualmente los

generadores de ozono comerciales emplean fuentes de alimentación distribuidas de forma

independiente, es decir, utilizan una fuente (un convertidor) por cada cámara de descarga,

hecho que no integra el sistema y dificulta la producción uniforme de ozono, así como la

confiabilidad del sistema, esto porque ante la falla de un convertidor, falla la alimentación

de la cámara que depende del este y se pierde producción de ozono. En adición a ello, los

convertidores comerciales difícilmente atienden requisitos de elevado factor de potencia. Por

lo anterior, es de vital interés el integrar este sistema con un solo convertidor que alimente

todas las cámaras de descarga, esto realizando un control en la etapa inicial que garantice un

estable Bus DC ante posibles variaciones de carga y que a la vez atienda requisitos de factor

de potencia. Enfocándonos en la eficiencia energética de estos sistemas, se han desarrollado

estructuras de convertidores, tales como [7] [8] [6], que siguen un formato ya definido de

inversor en serie con un transformador elevador de voltaje, el cual permite obtener valores

de eficiencia elevados con una buena producción de ozono. Ahora, con el fin de aumentar la

eficiencia en el proceso de producción de ozono, es posible modificar alguna de sus etapas

planteando variantes que eleven la eficiencia individual de estas y que, consecuentemente

en conjunto, todas las etapas logren mayores valores en la eficiencia global del sistema. Por

último, enfocándonos en el problema de la confiabilidad del sistema, comúnmente no es de

observarse alguna protección del voltaje aplicado en la etapa final (cámaras de descarga),

esto es, no hay un control para mantener el pico de voltaje constante (dado que es un voltaje

AC sinusoidal) ante posibles variaciones de carga [9] [8] [10]. Esto es de vital importancia

dado que estos sistemas operan con voltajes del orden de kilovoltios, niveles que podrían

comprometer y en el peor de los casos, llevar a la destrucción del sistema, esto ya que, para

una determinada potencia nominal de operación, y situándonos en el caso en que disminuye

la carga (una cámara deja de funcionar), se tendría un aumento en el nivel del voltaje en las

demás cámaras de descarga. En conjunto, la problemática nace de considerar aspectos que
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pueden comprometer la confiabilidad, eficiencia y producción de ozono. Por tanto, en la pre-

sente tesis se busca dar respuesta a las siguiente pregunta: ¿Que tanto puede la conmutación

suave de elementos semiconductores, la corrección activa del factor de potencia así como el

control digital de voltaje y corriente, mejorar la eficiencia de un convertidor, volverlo más

confiable y mejorar la producción de ozono? el presente trabajo busca integrar estos concep-

tos para dar una receta del desenvolvimiento teórico de un convertidor que atienda dichas

características.

1.3. Objetivos

1.3.1. Objetivo general

Desenvolver teóricamente un convertidor confiable y eficiente a través del empleo de

conceptos, tales como: conmutación suave, corrección activa del factor de potencia así como

el control digital de voltaje y corriente. Convertidor que actué como fuente de alimentación

de cámaras de descarga empleadas en aplicaciones de generación de ozono, siendo capaz de

suministrar adecuados formatos de voltaje y corriente para una buena producción de ozono.

1.3.2. Objetivos específicos

Diseñar y controlar una etapa convertidora AC-DC que actúe como Bus DC (control

para mantener un voltaje DC constante). Este convertidor deberá poseer elevado factor

de potencia, atendiendo a normas internacionales como la IEEE 61000-3-2, así como

ser controlado por dos mallas (corriente y voltaje) para garantizar un Bus DC constante

ante variaciones de carga y de línea.

Diseñar una etapa inversora, con el empleo de un inversor de puente completo, un

transformador elevador de voltaje y adicionando elementos pasivos L-C para formar

un tanque en conjunto con la carga equivalente de las cámaras de descarga.

Controlar el voltaje AC en las cámaras de descarga, garantizando un pico constan-

te (dado que es un voltaje AC) ante variaciones de carga a través del empleo de un

controlador Fuzzy sin la necesidad de emplear funciones de transferencia de la etapa

inversora.

Validar el conversor desenvuelto mediante simulación en el entorno de los software

PSIM y SIMULINK, así como diseñar los controladores con la ayuda del software

MATLAB.
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1.4. Hipótesis

1.4.1. Hipótesis general

Es posible desarrollar un convertidor confiable y eficiente integrando conceptos que pue-

den optimizar desempeño de niveles de eficiencia, seguridad y producción de ozono. Ade-

más, es posible emplear este convertidor como fuente de alimentación en cámaras de descar-

ga empleadas en aplicaciones de generación de ozono por descarga eléctrica.

1.4.2. Hipótesis específicas

Es posible diseñar un convertidor AC-DC que garantice un Bus DC estable ante varia-

ciones de carga y que garantice un elevado factor de potencia (visto como un equipo

que se va a conectar a la red de distribución) empleando un control de dos mallas

(voltaje y corriente) que permita la corrección activa del factor de potencia.

Es posible elevar la eficiencia de un sistema al emplear el concepto de conmutación

suave en los elementos semiconductores que lo conforman al agregar elementos pasi-

vos L-C entre un inversor de puente completa y una carga.

Controlar los niveles de voltaje en las cámaras de descarga, garantiza la seguridad del

usuario y la protección de las mismas.

Es posible validar el correcto funcionamiento de un convertidor mediante simulación

utilizando los software PSIM y SIMULINK.



CAPÍTULO II

FUNDAMENTO TEÓRICO

2.1. Ozono

El ozono (O3) es una forma de oxígeno, es un gas incoloro con un olor distintivo y es

un componente normal de la atmósfera terrestre. Es aproximadamente 1,6 veces más pesado

que el aire (densidad 2,144 g/l). El ozono se produce de forma natural a partir del oxígeno

siempre que se produzcan descargas eléctricas o radiación ultravioleta (UV) suficiente; por

ejemplo, a grandes altitudes (estratósfera) o por la acción de un rayo (ver Figura 2.1) [11].

El ozono es una sustancia inestable, no se puede almacenar ni transportar en recipientes

porque se descompone espontáneamente en presencia de impurezas oxidables, humedad y

superficies sólidas. Siempre se genera in situ, para uso inmediato, y es muy poco probable

que se suministre como un producto básico [12].

Figure 1 Vertical distribution of ozone in the
Earth’s atmosphere. Source: http://ozone.unep.
org/Assessment_Panels/SAP/Scientific_Assessment_
2010/SAP-2010-FAQs-update.pdf .

At the end of the twentieth century, the
discovery that man-made chemicals, referred to
as ozone-depleting substances (ODSs), could
destroy stratospheric ozone stirred international
concerns about the possible impact of human
activities on the Earth’s atmosphere at a global
scale. Such a decrease of stratospheric ozone
abundance would induce an increase in UV
radiation at ground level, dangerous for human
health. ODSs include various gases produced by
the chemical industry, such as chlorofluorocar-
bons (CFCs) and halons (organic compounds
containing bromine atoms). They were used as
refrigerants, solvents, blowing agents for plastic
foam manufacture, fire extinguishers, or aerosol
propellants.

ODSs are very stable and, once released into
the air, degrade very slowly. They can remain
intact for many years until they ultimately reach
the stratosphere through atmospheric transport
processes. In the stratosphere, they are broken
down by the more intense UV radiation at this
altitude range, and release reactive chlorine and

bromine molecules that are involved in the ozone
destruction catalytic cycles. Ozone chemical loss
is thus increased, which induces a thinning of the
ozone layer.

at the end of the winter.
The existence of very low temperatures in

the austral stratosphere in winter is due to the
formation of the polar vortex, a persistent and
large-scale cyclone hovering over the pole.
Strong westerly winds isolate the polar air
masses, which then cool to temperatures lower
than −80 ○C. In this extreme environment, polar
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The discovery of the so-called ozone hole in
the mid-1980s (Farman, Gardiner, and Shanklin
1985) heightened the general concerns about
the fate of the ozone layer. This phenomenon,
which is still observed today, corresponds to an
important decrease (larger than 40%) of ozone
total column during the springtime over Antarc-
tica. Satellite measurements show that the ozone
hole covers an area larger than the Antarctic con-
tinent. At the time of discovery, this decrease was
far larger than the natural year-to-year variation
in monthly averaged total ozone. In situ mea-
surements of ozone by balloon soundings also
show a near complete disappearance of ozone
molecules in the lower stratosphere, between
16 and 20 km, at an altitude range where ozone
concentration is at its maximum, over Antarctica.

The elucidation of the specific mechanisms
that lead to the rapid disappearance of ozone
in the Antarctic lower stratosphere during the
springtime took a few years after the discovery
of the ozone hole. Aircraft and ground-based
observation campaigns were carried out, which
allowed the scientific community to identify the
main culprits. It was shown that the destruction
of polar ozone during austral spring required
(i) increased concentrations of chlorine and
bromine species in the stratosphere, (ii) very low
temperatures in the polar stratosphere in winter,
and (iii) the return of sunlight above Antarctica
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Figura 2.1: Ozono estratosférico y troposférico [11].

Debido a su conveniente generación y fuerte capacidad de oxidación, el ozono se apli-

ca ampliamente en la fabricación de productos químicos, el procesamiento de alimentos, la

acuicultura, la atención médica y sanitaria y las industrias de control de la contaminación
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atmosférica y acuosa. Como desinfectante, el ozono puede inactivar microorganismos y des-

componer subproductos de desinfección con cloro. En adición, en el tratamiento de agua, los

microorganismos como bacterias, hongos, virus, esporas bacterianas y fúngicas en el agua

pueden inactivarse eficazmente mediante el ozono con fines de desinfección. El mecanismo

de desinfección general se realiza cuando la lisis celular resulta de reacciones con moléculas

de ozono o radicales que contienen oxígeno [1].

2.1.1. Generación de ozono

Gottschalk en 2010 [2] resume (ver Tabla 2.1) la generación de ozono por principio de

trabajo, fuente de ozono y campo de aplicación. Por su parte Pushkarev en 2016 [13] resume

(ver Tabla 2.2) el gasto energético versus la concentración típica de ozono obtenida entre

los principales principios de trabajo de generación de ozono. Como resultado, el método de

generación de ozono por principio de descarga eléctrica se posiciona como el más apropiado.

TABLA 2.1: Generación de ozono [2].

Principio Fuente Aplicación

M
ét

od
o

de
ge

ne
ra

ci
ón

de
oz

on
o

Eléctrico Descarga Aire o O2 Estándar, desde laboratorio

eléctrica hasta gran escala industrial

Electroquímico Electrólisis Agua Predominante en aplicaciones

(altamente de agua pura, laboratorio de

purificada) pequeña escala industrial

Fotoquímico Rayos UV O2 (aire), agua Raramente, apenas

(λ < 185 nm) (corto λ) de calidad experimental

Química de Rayos X, Agua Raramente, apenas

radiación rayos gamma muy purificada experimental

Térmico Ionización de Agua Raramente, apenas

arco de luz experimental

2.1.2. Generación de ozono por descarga eléctrica

La descarga eléctrica también se conoce como descarga silenciosa, descarga de corona o

descarga de barrera dieléctrica (DBD), siendo el término descarga de barrera dieléctrica la
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TABLA 2.2: Parametros típicos por principio de trabajo [13].

Concentración de Gasto energético

ozono (wt %) específico (Wh/g de O3)

M
ét

od
o

Eléctrico 0,5-4 (Aire) 15-20

4-15 (O2) 4-20

Eletroquímico 15-40 50-175

Fotoquímico (λ < 185 nm) 0,01-0,2 20-300

de mayor relevancia práctica en generadores de ozono disponibles comercialmente.

La Figura 2.2 muestra el principio de descarga de barrera dieléctrica DBD, en donde el

ozono se produce utilizando energía electrónica en un campo eléctrico entre dos electrodos.

Los electrodos están separados por un espacio que contiene un gas, además, una descarga

de electrones de uno de los electrodos ioniza el gas. La ionización se limita a una peque-

ña región alrededor del electrodo y produce una colección de electrones, iones, radicales y

moléculas neutras o excitadas llamadas plasma; en el caso de un generador de ozono, un

plasma no térmico. Ahora, los iones generados funcionan como portadores de carga para el

otro electrodo. Finalmente, cuando uno de los electrones del plasma choca con una molécula

de oxígeno, transfiere parte de su energía al oxígeno, lo que hace que se disocie en átomos

monoatómicos reactivos, que chocan con otras moléculas de oxígeno. En general, en un me-

canismo de reacción complejo, algunos de los átomos de oxígeno forman ozono, mientras

que otros se recombinan con el oxígeno molecular [2].

Fuente de 

Alimentación

Eletrodo

Calor

Espacio de 

descarga

Calor

Eletrodo
Dielétrico

O3O2

Figura 2.2: Principio de descarga de barrera eléctrica [14].

Smith en 2011 [14] sostiene que la cantidad de ozono producido junto con la eficiencia
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del proceso y la confiabilidad del sistema empleado, están directamente relacionados con

una serie de factores clave, siendo los principales listados a continuación.

Calidad del gas de alimentación.

Fuente de alimentación.

Construcción del módulo de generación.

Temperatura.

2.2. Estructura de un generador de ozono por descarga de barrera dieléctrica

A continuación nos vamos a centrarnos en la Figura 2.2, dividiéndola en dos partes, como

se muestra en la Figura 2.3, en donde se observa que la Fuente de energía se ha denominado

“Conversor para generación de ozono” y los electrodos, el dieléctrico y espacio de descarga

se ha denominado “Cámaras de descarga”.

Fuente de 

Alimentación

Eletrodo

Calor

Espacio de 

descarga

Calor

Eletrodo
Dielétrico

O3O2

Conversor para 

generación de ozono

Cámaras de descarga

Figura 2.3: Estructura de un generador de ozono por descarga de barrera dieléctrica.

Continuando con la estructura de generación de ozono mostrada en la Figura 2.3, veamos

el estado de arte, tanto de la Fuente de alimentación como del resto de la estructura.

2.2.1. Fuente de alimentación

A continuación, se presenta un resumen del objetivo de investigación de distintos autores

en relación a las Fuentes de energía:

Koakek en 2017 [10] realizó un estudio con el objetivo de determinar el método más

efectivo de alimentar cámaras de descarga para la producción de ozono.

Zhou en 2016 [15] realizó un estudio entre el campo eléctrico y la eficiencia del ozono

variando el voltaje de entrada y el espacio de descarga de las cámaras de descarga.
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Nur en 2014 [9] llevó a cabo un estudio cambiando varios parámetros en las cámaras

de descarga.

Huang en 2013 [16] realizó un estudio comparativo de la generación de ozono usando

voltaje en corriente alterna y voltaje pulsado en cámaras de descarga.

Kinnares en 2010 [7] realizó un estudio entre la frecuencia del voltaje de la Fuente de

alimentación y la eficiencia en la generación de ozono.

Los resultados de estos autores se presentan a continuación por parámetro, siendo base

en la elección de la estructura de los conversores para generación de ozono.

2.2.1.1. Eficiência de generación de ozono (g/kWh)

Para una potencia activa fija de entrada y para un aumento de la frecuencia de la Fuen-

te de alimentación, que se traduce en una disminución del voltaje de la Fuente de

alimentación, resulta en una disminución de la eficiencia [10].

Para una potencia activa variable de entrada que permite mantener fijo el voltaje de la

Fuente de alimentación y para un aumento de la frecuencia de la Fuente de alimenta-

ción, resulta en un aumento de la eficiencia [7].

El aumento de la eficiencia no es lineal, esta alcanza su valor máximo cuando ya no se

puede ionizar más los electrodos. Aumentar la potencia de entrada después de alcanzar

este punto conlleva a una reducción de la eficiencia [10].

Aumentar la potencia de entrada después de alcanzar el punto mencionado en el item

anterior, hace que el oxígeno se disocie más rápido que la formación de ozono, en

teoría cada molécula de ozono disociado debería convertirse en ozono, por tanto, dis-

minuye la eficiencia [15].

Aumentar el espacio de descarga conlleva a un aumento de la eficiencia [15].

El aumento de la temperatura disminuye la eficiencia [10].

La alimentación mediante pulso positivo-pulso negativo sin tiempo muerto resultó en

mayor eficiencia en comparación con pulso solamente negativo, solamente positivo y

positivo-negativo con tiempo muerto [10].

Manteniendo la potencia de entrada fija y aumentando el flujo del gas de alimentación

conlleva a un aumento de la eficiencia [10].

2.2.1.2. Concentración de ozono (g/Nm3)

La concentración aumenta con el aumento de la potencia de entrada [10].
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La concentración aumenta con el aumento del voltaje aplicado (ya sea voltaje AC o

pulsado) a las cámaras de descarga [16].

La concentración aumenta con el aumento de la potencia de entrada para un voltaje

fijo en las cámaras de descarga [7].

La concentración aumenta con el aumento del espacio de descarga [15].

Para el mismo nivel de potencia y para valores similares de concentración de ozono ob-

tenido, el voltaje pulsado necesita un mayor valor de voltaje pico-pico en comparación

con el voltaje AC [10].

La energización por voltaje senoidal de corriente alterna resulta en una producción de

onozo 18 % más eficiente en comparación con la energización pulsada [16].

2.2.1.3. Conclusiones

La forma del voltaje, frecuencia y amplitud de la Fuente de alimentación es de vital

importancia en la generación de ozono por descarga eléctrica. La adecuada selección

puede aumentar la eficiencia en la producción de ozono hasta en un 20 % [10].

La concentración y eficiencia en la generación aumentan con el aumento de la amplitud

del voltaje aplicado, tener en cuenta que la eficiencia tiene un límite.

La concentración y eficiencia en la generación aumentan con el aumento de la frecuen-

cia del voltaje aplicado, esto garantizando un voltaje fijo aplicado.

El formato del voltaje AC sinusoidal resulta en los mejores resultados.

Finalmente, se tendrá en cuenta las conclusiones anteriores para el conversor que actuará

como Fuente de alimentación de las cámaras de descarga.

2.3. Convertidor como Fuente de alimentación para generación de ozono

Como se puede observar en las Figuras 4.4, 4.5 y 4.6, la estructura más empleada es la de

un inversor de puente completo para generar el voltaje AC sinusoidal. En adición, se puede

observar el empleo de elementos pasivos que cumplen una determinada función formando el

circuito tanque, así como un transformador elevador de voltaje propicio para la generación

de ozono, aumentando los niveles de voltaje en las cámaras de descarga y disminuyendo los

niveles de corriente en las mismas. También se puede observar distintas formas de generar el

Bus DC en la entrada del inversor. A continuación se comenta las ventajas y desventajas de

las estructuras empleadas por los autores.

Udhayakumar en 2016 [6] emplea un conversor de puente completo, un inductor serie y
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capacitor en paralelo obteniendo conmutación bajo voltaje cero en los transistores del puente

completo como ventaja. Las desventajas observadas es la del empleo de un rectificador de

onda completa que como es conocido inyecta elevador armónicos de la corriente de entrada.

En adición no se contempló control del voltaje en la carga.

2016 International Conference on Circuit, Power and Computing Technologies [ICCPCT] 
 
large volume of magnetic components are required 
[5]. Current fed push-pull inverter based ozone 
generator system was also developed in [6]. The low 
voltage and line frequency to high voltage conversion 
methods have shown more conduction losses, less 
efficiency and require large size transformer. These 
problems can be alleviated using by generating high 
voltage at high frequency. 

The use of high frequency power supplies 
for ozone generation has more advantages such as an 
increase in the power density applied to the ozonizer 
electrode surface which in turn  enhances the ozone 
production for a given surface area, whilst decreasing 
the necessary peak voltage [7]. By increasing the 
operating frequency, volume of the equipment can be 
reduced and thus ozone production can easily be 
controlled [8]. Many converter topologies have been 
proposed in order to improve efficiency and reduce 
size [6-9] of the Ozonator. The high frequency 
inverter has more switching losses. It affects the 
system performance. The transformer is dissipating 
the energy in the form of heat due to   harmonic 
injection in to the primary side. These harmonics can 
be filtered by LC network in the primary side. The 
LC network is used to achieve Zero Voltage 
Switching (ZVS) and reduce the current harmonics. 
A soft switched parallel resonant inverter was 
proposed by the authors [10]. This paper presents the 
experimental results for the Ozonator power supply 
unit. 

 
II. CONVERTER SYSTEM FOR OZONATOR 

 
A normal PWM inverter was used so far as 

power supply converter for Ozonator. The proposed 
ozone generating system is shown in Figure 1. It 
consists of a dc supply, a high-frequency PWM 
resonant inverter using power IGBTs, A resonant 
circuit, a high-frequency transformer and an electrode 
tube. High switching frequency is used to reduce the 
conduction loss of the inverter.  LC Parallel resonant 
converter is used.  

 

 
Figure 1 Proposed Converter Circuit Diagram 

The output voltage of the inverter is stepped up to 
above 4-5kV (peak value) using High frequency High 
voltage transformer and then is fed to the electrodes 
for ionizing the gas. The UU-80 ferrite core is used. 
The required frequency of currents is 6 kHz. 

 
III. SIMULATION RESULTS 

 
The simulation is carried out in 

Matlab/Simulink environment. The simulation circuit 
of proposed converter is shown in Figure 2. It has ac 
source, rectifier, smoothing capacitor, high frequency 
parallel resonant inverter, high frequency transformer 
and electrodes. IGBTs are used as switches. 
Transformer primary voltage is shown in Figure 3. 
Figure 4 shows the transformer primary and 
secondary currents. Figure 5 shows the transformer 
secondary voltage and current wave forms.  The THD 
analysis is carried out and the output current FFT 
spectra is shown in Figure 6.  
 

 
Figure 2 Proposed Converters for Ozonator 

 

 
Figure 3 Transformer Primary Voltage 

 

Figura 2.4: Conversor empleado por Udhayakumar en 2016 [6].

Hincapie en 2014 [8] propone para el Bus DC un convertidor elevedor operando en modo

de conducción discontinuo con corrección activa del factor de potencia, que es mucho mejor

que una rectificación de onda completa con puente de diodos, que como se sabe, inyecta altos

armónicos en la corriente de entrada. Sin embargo, no todos los elementos semiconductores

del convertidor poseen conmutación suave tanto en la conducción como en el bloqueo.

53 

 

3 PROPOSTA DE CONVERSOR PARA 

PRODUÇÃO DE OZÔNIO 
 

As características elétricas obtidas nos testes com o equipamento comercial servem 

como ponto de partida para o projeto do conversor proposto neste trabalho. A partir da 

potência ativa total medida do arranjo de conversores (comercial) junto com a eficiência 

elétrica mínima estimada de 0,7 do conjunto proposto, admitida como um valor conservador, 

estima–se também uma potência elétrica de saída aproximada para o conversor proposto de 

200W nas câmaras de descarga. Assim, de acordo com os capítulos anteriores, neste capítulo 

apresenta–se e analisa–se uma estrutura geradora de pulsos de alta tensão em substituição à 

versão comercial apresentada, incluindo–se as especificações dos componentes e simulações. 

O conversor proposto é mostrado na Figura 13. 

Figura 13 – Estrutura proposta para a geração de ozônio. 

estágio a obtenção de um barramento CC a partir da utilização do retificador Boost com 

correção natural do fator de Potência, em modo de condução descontínua (MCD), como 

seguidor de tensão e com malha de controle da tensão de saída; no segundo estágio, temos a 
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Figura 2.5: Conversor empleado por Hincapie en 2014 [8].

Kinnares en 2010 [7] propone un inversor de puente completo con conmutación suave

en los transistores del puente completo, así como el control del voltaje en las cámaras de

descarga. Sin embargo, emplea como Bus DC una rectificación de onda completa con puente

de diodos, que como se sabe, inyecta altos armónicos en la corriente de entrada.
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Fig. 1. Proposed system of an ozone generation.

by varying the frequency of the converter while the voltage ap-
plied to the electrodes is kept constant, in order to obtain the
absolute ozone production affected by the inverter frequency.

II. OVERALL SYSTEM DESCRIPTION

The proposed system is shown in Fig. 1. The description of
components is as follows.

A. Full-Bridge Rectifier

This part provides dc power supply of the phase-shifted
inverter. It converts one-phase 220 Vacvoltage to about
310 Vdc voltage-using diodes formed in a full bridge. The dc
voltage has fairly free ripple with the help of the dc capacitor
filter with a reasonable value of 3300 µF.

B. Phase-Shifted PWM Full-Bridge Inverter

In this unit, IRFP460 MOSFET package equipped with a
freewheeling diode in the body as a switching device is used. It
converts dc into high-frequency ac voltages. Phase-shifted sig-
nals are controlled by a dsPIC microcontroller. The feedback
voltage is achieved from a voltage divider together with signal
conditioners, namely, rectifier, filter, and amplifier isolator cir-
cuits. Then, the obtained appropriate feedback signal is applied
to the dsPIC microcontroller for automatically phase-shifted
adjustment. The phase-shifted angle φ is adjustable from 0◦ to
180◦. These signals from the dsPIC microcontroller are trans-
ferred to the driver circuits for controlling the power MOSFETs
in the inverter circuit. The applied voltage can be regulated to
be constant by the automatically phase-shifted signals. The fre-
quency of the ac output voltage is varied in a certain range to
ensure that the ZVS condition can occur for reducing switching
loss of the main switches.

C. High-Voltage High-Frequency Transformer

The EE-80 ferrite core is used. The output voltage is stepped
up to 3.44 kVpeak and applied to the two electrodes for ionizating
gas.

D. Resonant Inductor (Ls)

This component is used for reducing the tuned resonant fre-
quency in a suitable range. The range is considered on the basis
of minimized device losses and ozone production. The designed
inductor value is considered, following the procedure proposed
in [15], [20], [26]–[30], and [32]–[37]. The series inductor value
is determined as follows. The existing resonant frequency fr is
defined by the following:

fr =
1

2π
√
LeqCeq

. (1)

By using the data of the proposed circuit, the resonant
frequencyfr is 85 kHz. This value is considerably high. As a
consequence, it can affect the device losses, the transformer volt-
age regulation, the ozone production, and the cooling system.
Then, the resonant frequency should be reduced in a suitable
range by adding a compensating inductor in series. The reduced
resonant frequency can be derived from (1) and expressed as
follows:

f ′
r =

1

2π
√

(Ls + Leq)Ceq

(2)

where
fr resonant frequency before the resonant inductor added;
f ′
r resonant frequency after the resonant inductor added;
Ls series resonant inductance;
Leq leakage inductance of transformer;
Ceq equivalent capacitance of transformer and electrode.

Figura 2.6: Conversor empleado por Kinnares en 2010 [7].

Un mayor detalle en relación a los términos “Conmutación suave” y “Corrección activa

del factor de pontencia” se detallan en las secciones 2.5 y 2.6.

2.4. Cámaras de descarga

Jain en 2016 propone el siguiente circuito equivalente para las cámaras de descarga,

mostrada en la Figura 2.7. Kinnares en 2010 [7] detalla el procedimiento de Voltaje-Corriente

Lissajous para el cálculo experimental de los elementos resistivo y capacitivo del modelo

equivalente de las cámaras de descarga.

Figura 2.7: Modelo propuesto por Jain en 2016 [17].

En síntesis, la estructura actual de Fuente de alimentación para generación de ozono se

muestra en la Figura 2.8 teniendo como base los conversores empleados en las Figuras 2.4,

2.5 y 2.6, así como el modelo equilavente propuesto en la Figura 2.7.

Tener en cuenta que el valor de inductancia de Ls mostrado en la Figura 2.8, es mucho

menor que el valor del inductor serie a proyectar en la salida del inversor de puente completo,

conforme se muestra en las Figuras 2.4, 2.5 y 2.6.
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Figura 2.8: Estructura para la Fuente de alimentación [Elaboración propia].

2.5. Conmutación suave

Mousavi en 2013 [18] en su tesis de doctorado resume la importancia de la frecuen-

cia de conmutación en el desarrollo de conversores electrónicos de potencia, argumentando

que cuanto mayor es la frecuencia de conmutación menores son los componentes capaciti-

vos e inductivos y por tanto, menor el tamaño global de dichos convertidores electrónicos

de potencia. Sin embargo, en concordancia con Erickson en 2007 [19], cuanto mayor es la

frecuencia de conmutación, mayores son las pérdidas de conmutación de los elementos se-

miconductores, ver Figura 2.9 y ecuación (2.1) donde se observa que la potencia de pérdidas

Pper depende directamente de la frecuencia de conmutación fs. En adición a las pérdidas

de conmutación, emisiones de ruido de interferencia electromagnética ocurren a elevadas

frecuencias de conmutación. Como solución, la conmutación suave toma relevancia para

mitigar estas pérdidas y emisiones, conforme a Mousavi en 2013 y Erickson en 2007 que

detallan los tipos de conmutación suave en transistores y las estructuras para lograrlo, res-

pectivamente.

Desativação Ativação
Conducción Bloqueo

Figura 2.9: Pérdidas de conmutación [18].



16

Pper =
1

Ts
·
∫ Ts

0

vT · iT · dt = fs ·
∫ Ts

0

vT · iT · dt (2.1)

2.5.1. Conmutación con voltaje cero (ZVS)

En primera instancia, la Figura 2.10 presenta el transistor MOSFET acompañado de su

diodo antiparalelo característico y su capacitancia de salida, estos dos elementos son nece-

sarios y suficientes para los siguientes enunciados que también pueden ser visualizados de

forma gráfica en la Figura 2.11.

Conducción ZVS: Este transistor puede ser comandado a conducir, bajo voltaje cero, si

es que de alguna forma se garantiza que exista un flujo de corriente a través del diodo

antiparalelo, el cual, por este hecho, entra en conducción estableciendo un voltaje cero.

Bloqueo ZVS: Este transistor puede ser bloqueado bajo voltaje cero, siempre que la

capacitancia de salida impida que el voltaje drenador-surtidor aumente abruptamente.

D

G

S

Figura 2.10: Transistor MOSFET - modelo [19].

ZVS – Comando a 

conducir del transistor 

MOSFET en conducción 

de su diodo antiparalelo

ZVS – Comando a bloquear 

del transistor MOSFET con 

aumento gradual del voltaje 

drenador-surtidor
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Figura 2.11: Conducción y bloqueo ZVS [18].
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2.5.2. Conmutación con corriente cero (ZCS)

En primera instancia, la Figura 2.12 presenta, a diferencia de la Figura 2.10, un inductor

en serie con el transistor MOSFET, estos elementos son necesarios y suficientes para los

siguientes enunciados que también pueden ser visualizados de forma gráfica en la Figura

2.13.

Conducción ZCS: Este transistor puede ser comandado a conducir, bajo corriente cero,

si es que de alguna forma se garantiza la existencia del inductor serie, el cual limita el

aumento de corriente haciéndolo partir de cero.

Bloqueo ZCS: Este transistor puede ser bloqueado, bajo corriente cero, si es que de al-

guna forma se garantiza la conexión de un voltaje negativo en la combinación transistor-

inductor, de modo que la corriente disminuya gradualmente.

L

D

G

S

Figura 2.12: Transistor MOSFET e inductor serie [18].

Si bien las operaciones ZVS y ZCS pueden reducir las pérdidas de conmutación de un

MOSFET o un IGBT, ZVS es preferible para los MOSFET y ZCS es preferible para los

IGBTs. En el caso de los MOSFET, ZVS puede reducir sustancialmente las pérdidas causadas

por descargar la capacitancia de salida del transistor, mientras que ZCS no puede (MOUSA-

VI, 2013).

2.5.3. Operación de convertidor/inversor bajo ZVS en la conducción

Erickson en 2007 [19] detalla la condición necesaria para comandar a conducir bajo

voltaje cero ZVS a los 04 transistores del puente completo mostrado en la Figura 2.14. Esta

condición es la de garantizar un comportamiento inductivo en la carga vista por el puente

completo, el cual puede ser parte de un conversor (si es que el voltaje de salida es DC) o de

un inversor (si es que el voltaje de salida es AC). Para cumplir esta condición, se debe tener

en cuenta dos consideraciones:
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Figura 2.13: Conducción y Bloqueo ZCS [18].

Colocar un inductor serie a la salida del puente completo de transistores.

Operar el convertidor/inversor a una frecuencia de conmutación mayor a la frecuencia

de resonancia de la carga vista por el puente completo de transistores.

Teniendo en cuenta lo anterior, podemos observar el comportamiento del convertidor/inversor,

conforme se muestra en la Figura 2.9, donde para todos los transistores del puente comple-

to, el voltaje drenador-surtidor se adelanta a la corriente a través del transistor. Al estar la

corriente atrasada, existe una zona en la cual la corriente es negativa (conducción del diodo

antiparalelo) la cual es aprovechada para establecer la conducción ZVS del transistor confor-

me a la Figura 2.11.

2.5.4. Operación de convertidor/inversor bajo ZCS en el bloqueo

Erickson en 2007 [19] detalla también la condición necesaria para bloquear bajo corriente

cero ZCS, a los cuatro transistores del puente completo mostrado en la Figura 2.15. Esta

condición es la de garantizar un comportamiento capacitivo en la carga vista por el puente

completo. Para cumplir esta condición, se debe tener en cuenta dos consideraciones:

Colocar un capacitor serie a la salida del puente completo de transistores manteniendo

el inductor serie.

Operar el convertidor/inversor a una frecuencia de conmutación menor a la frecuencia

de resonancia de la carga vista por el puente completo de transistores.
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+
–Vg

Figura 2.14: Conducción ZVS de convertidor/inversor [19].

Teniendo en cuenta lo anterior, podemos observar el comportamiento del convertidor/inversor

conforme se muestra en la Figura 2.15, donde para todos los transistores del puente comple-

to, el voltaje drenador-surtidor se retrasa en relación a la corriente a través del transistor.

Al estar la corriente adelantada, existe una zona en la cual la corriente es negativa (conduc-

ción del diodo antiparalelo) la cual es aprovechada para bloquear bajo ZCS del transistor

conforme a la Figura 2.13.

+
–Vg

Figura 2.15: Bloqueo ZCS de convertidor/inversor [19].

2.5.5. Operación de convertidor/inversor bajo ZVS en la conducción y bloqueo

Como se puede observar en la Figura 2.14, el bloqueo ZVS sin considerar el capacitor

de salida de los transistores no es posible; por su parte la 2.15 muestra que no es posible
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comandar a conducir a los transistores del puente completo bajo ZCS. Sin embargo, consi-

derando los capacitores de salida de los transistores, es posible bloquear a los mismos bajo

un aumento gradual del voltaje-drenador surtidor, esto es, bloqueo ZVS conforme a la Figura

2.11. Por tanto, la Figura 2.16 muestra lo mencionado en este párrafo.
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Figura 2.16: Conducción y bloqueo ZVS de convertidor/inversor [19].

2.6. Convertidor como Bus DC de la Fuente de alimentación

El convertidor para generar el Bus DC debe atender básicamente a la corrección activa

del factor de potencia, así como operar bajo conmutación suave. Se empleará un converti-

dor elevador operando en modo de conducción continua con corrección activa del factor de

potencia. A continuación se detalla el control empleado y los elementos envueltos para este

fin.

2.6.1. Control para corrección del factor de potencia

La corrección activa del factor de potencia, a diferencia de la corrección pasiva, involu-

cra componentes semiconductores en la red utilizada para permitir dicha corrección. Ahora,

se emplea la palabra utilizada por el hecho de que los elementos de por sí no permiten la

corrección activa, mas si el control desarrollado en los convertidores. Por tanto, se habla de

control para corrección del factor de potencia a la estrategia de control utilizada para dicho

fin, sin considerar el hecho de haber una red activa o pasiva. En el caso específico de conver-

sores elevadores de voltaje, Wang en 2017 [20] desarrolla un control de corriente promedio

para los modos de conducción continua y discontinua de conversores elevadores, ver Figura
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2.17. Básicamente, conforme a la Figura 2.17, la corriente a través del inductor de entrada L

sigue el formato del voltaje rectificado ug gracias al controlador de corriente. En adición, el

controlador de voltaje permite mantener un voltaje de salida uo constante conforme al voltaje

de referencia uref , reflejando este hecho en un valor de referencia que se multiplica al voltaje

rectificado ug. Mayor detalle se presentará en el capítulo III. 2

circuit, the input current distortion was reduced with direct
sensing of the average inductor current. Then, the additional
correction factor calculation is not required. However, the
direct sensing of the average inductor current is naturally
suited for DCM. Under CCM, the average inductor current
cannot be sensed accurately because there is no enough time
for the reset pulses. And the design of the sensing capacitance
leads to higher development effort.

In this paper, a CDAC control method is proposed to
implement the variable-duty-cycle control. By estimating the
average inductor current with a reset integrator, accurate
average inductor currents are obtained in both CCM and
DCM. The organization of this paper is as follows. In Section
II, current waveforms in CCM and DCM boost PFC are
analysed. Section III illustrates the circuit configuration, mode
analysis, and operation of the estimation circuit as well as
the CDAC control method. The performances of the proposed
CDAC control method are analysed in Section IV. Section V
concludes this paper.

II. CURRENT WAVEFORMS IN CCM AND DCM PFC

A. Conduction mode boundaries

A boost PFC converter can operate in any conduction mode,
depending on the input and output specifications and converter
parameters. The boundaries among its conduction modes are
obtained from the following equations [16]:

L1 =
V 2
in−p

4fsPout
(1)

L2 =
V 2
in−p

4fsPout
(1− Vin−p

Vout
) (2)

where (1) divides the CCM and MCM regions, which rep-
resents the minimum inductor value for the CCM operation
and (2) divides the MCM and DCM regions, which denotes
the maximum inductor value for the DCM operation. These
equations depend on the input voltage peak (Vin−p), switching
frequency (fs), output power (Pout) and output voltage (Vout)
of the converter.

B. Current waveforms in any conduction mode

As a conventional control method for a boost PFC converter,
the CCM average current-mode control is commonly used,
since it can be easily implemented in a digital form. Fig. 1
shows a boost PFC using the CCM average current controller.
In the CCM average current control, the average inductor
current is obtained by sampling in the middle of the rising
edge of the inductor current at each switching cycle, and
accurate average inductor current values are obtained in CCM
boost PFC. However, unlike in CCM boost PFC, the inductor
current in DCM boost PFC goes to zero before the end of
the switching period. As shown in Fig. 2, i�−sample, i�−p and
i�−av represent the currents sampled in the middle of the rising
edge of the inductor current, the peak of the inductor current
and the actual average inductor current, respectively, and it
can be seen that the actual average inductor current values
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Fig. 1. The CCM average current control for a boost PFC converter.
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Fig. 2. Inductor current in DCM.

i�−av are lower than the inductor current samples i�−sample.
Thus, sampling in the middle of the rising edge of the inductor
current cannot give the correct average values in DCM. This
is the one of the two main causes of input current distortion.

The other cause of input current distortion is that the linear
CCM average control is unable to ensure input current shaping
whereby the converter exhibits nonlinear characteristics in
DCM. Assuming that the switching frequency of the boost
PFC converter is much higher than the line frequency, the
average current waveforms of CCM average current controlled
PFC converter resemble the sinusoid of the input voltage,
because the switching ripple of the inductor current is rela-
tively small, as shown in Fig. 3(a). However, the converter
exhibits nonlinear characteristics in DCM, and the CCM
average current controller is insufficient to quickly correct
the errors that caused by inaccurate average current values in
DCM. Then the envelope of the inductor current is constructed
to be sinusoidal, while the average inductor current is highly
distorted, as shown in Fig. 3(b). This results in poor inductor
current tracking and input current distortions. The analysis
of input current distortion in CCM average current controlled
PFC converter [15] is given as follows.

Assuming that the input voltage is purely sinusoidal and it
has no distortion, the input voltage is defined as

uin(t) = Vmsinωt. (3)

where Vm is the amplitude of the input voltage and ω is the
angular frequency of the input voltage.

2017 IEEE Electrical Power and Energy Conference (EPEC)

Figura 2.17: Control de corriente promedio en convertidores elevadores [20].

2.6.2. Red activa utilizada en la corrección del factor de potencia

En el caso específico de un convertidor elevador de voltaje, Irving en 2002 [21] desarrolló

una red pasiva para la corrección del factor de potencia de su convertidor, ver Figura 2.18,

en donde se puede observar la red pasiva resaltada en rojo, incluyendo un inductor serie

Ls, dos diodos D1 y D2 y un capacitor “Flying” Cs. Las principales ventajas de esta red

pasiva es la conmutación suave en el bloqueo del transistor así como una reducción en la

temperatura del mismo. Las principales desventajas son la de trabajar en un rango estrecho

de voltajes de entrada y corrientes de salida así como la no conmutación suave del transistor

en la conducción.
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Abstract - A boost converter which employs a flying-capacitor 
passive lossless snubber to reduce the losses caused by the 
reverse-recovery characteristic of the boost rectifier is 
described. The passive snubber consists of a snubber inductor, 
two snubber rectifiers, and a snubber capacitor. The losses are 
reduced by inserting a snubber inductor in the series path of the 
boost switch and the rectifier to control the di/dt rate of the 
rectifier during it’s turn-off. The snubber is analyzed and design 
guidelines are offered to achieve optimum performance. The 
proposed snubber is applied to a 500-W power factor corrected 
(PFC) boost converter which is designed to operate in the 
universal line range (90-264 VRMS). Performance evaluations of 
the proposed snubber are made and compared to the 
conventional boost converter with respect to efficiency and 
device temperature. 
 

I. INTRODUCTION  
 

In mid-to-high power off-line power supplies, the 
continuous-conduction-mode (CCM) boost converter is the 
preferred topology for implementing the front-end converter 
with active input-current shaping. However, since the dc-
output voltage of the boost converter must be higher than the 
peak input voltage, the output voltage of the boost input-
current shaper is relatively high. Due to the high output 
voltage, the converter requires the use of either a high-
voltage, fast-recovery silicon (Si) rectifier, or a recently 
introduced silicon carbide (SiC) rectifier. At high switching 
frequencies, fast-recovery Si rectifiers produce significant 
reverse-recovery-related losses when switched under “hard” 
switching conditions [1]. These losses can be significantly 
reduced and, therefore, a high efficiency can be maintained 
even at high switching frequencies by employing a soft-
switching technique [2]-[9]. Generally, SiC rectifiers exhibit 
no reverse-recovery-related losses. However, presently SiC 
rectifiers are offered at a significantly higher price than the 
fast-recovery type Si rectifiers which practically excludes 
them from being used in power supplies for consumer 
electronic products. 

The key to achieve soft switching of the boost rectifier is to 
control its turn-off di/dt rate using a current snubber. 
Generally, the current snubber consists of a small inductor, 
which slows down the di/dt, and an active or passive network, 
which recovers the energy stored in the inductor in 
anticipation of the next switching cycle. The reset mechanism 
is considered lossy if the recovered energy is dissipated and 

(ideally) lossless if the energy is recycled or recirculated to 
either the input or output of the converter. 

A passive reset network consists of combinations of 
diodes, capacitors, resistors, and inductors without the use of 
an additional switch. Generally, soft switching of the boost 
rectifier in a passive PFC circuit can be achieved with a lower 
component count than in an active PFC circuit, which makes 
it attractive at higher switching frequencies. However, zero-
voltage turn-on of the main switch is not possible since the 
moment of turn-on is not anticipated by the passive snubber 
components. Therefore, the main switch operates under hard-
switching conditions. Generally, this degrades the 
performance of the converter and makes it less attractive 
from a performance point of view. Nevertheless, passive 
snubber approaches are widely used since they are generally 
simpler to design and require fewer components, making 
them potentially more cost-effective than an active solution. 

In this paper, a design oriented analysis is performed of a 
flying-capacitor passive lossless snubber [2]-[4] applied to a 
universal-input (90-264 VRMS) power-factor corrected (PFC) 
boost converter. The limitations in operating range of the 
snubber are defined and practical design guidelines are 
offered to achieve optimum performance. 

 
II. ANALYSIS OF OPERATION 

 
The “flying-capacitor” passive snubber is shown in Fig. 1 

[2]-[4]. It utilizes an inductor LS as the turn-on current 
snubber with capacitor CS and two rectifiers D1 and D2 as the 
reset network. Reverse-recovery energy is first stored in 
snubber inductor LS during turn-on of main switch S and 
delivered to capacitor CS at turn-off of rectifier D. This 

F
V IN

S

VO

+

-

L
S

D

D
2

LB

C R
L

D
1

S
C

 
Fig. 1 Circuit diagram of "flying-capacitor" passive lossless snubber

applied to boost converter. 
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Figura 2.18: Red para corrección pasiva del factor de potencia en convertidor elevador [21].

Años atrás, Ben-yaakov en 1995 [22] desarrolló una célula denominada AASS (Auxiliary
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Switch Assisted Soft Switcher), esto traducido al español es, conmutador suave asistido por

interruptor auxiliar, ver Figura 2.19, en donde se puede observar el transistor principal Q1

y sus elementos involucrados en su análisis (diodo antiparalelo y capacitancia de salida),

un diodo D con su capacitancia de juntura C2 y la red activa encerrada en rojo, incluyen-

do un transistor auxiliar o secundario Q2, un inductor serie Ls, dos diodos D2 y D3 y un

capacitor “Flying” C3. Ahora, esta célula AASS puede emplearse en un convertidor eleva-

dor, convertidor reductor, convertidor elevador-reductor, convertidor Cuk, Sepic y Zeta. En

el caso específico de un convertidor elevador de voltaje, el transistor principal Q1 y el diodo

D de la Figura 2.19 corresponderían con el transistor S1 y el diodo D1 de la Figura 2.17

respectivamente. En adición, se puede observar la diferencia notoria de la inclusión del tran-

sistor secundario Q2 en la red pasiva de la Figura 2.18, convirtiéndola en una red activa. Las

principales ventajas conforme a Ben-yaakov en 1995, es la conmutación suave en todos los

elementos semiconductores, tanto en el bloqueo como en la conducción.

elements of the AASS. Note that C1 and C2 are connected in 
parallel and hence only one of them is theoretically required. 
However, C1 includes the parasitic capacitance of Q1 and D1 
while C2 includes the parasitic capacitance of D. These 
parasitic capacitances should be taken into account when 
designing the converter. Ie is the current of the main inductor 
in Buck, Boost and Buck-Boost converters and the sum of the 
main inductors currents in Cuk, Sepic and Zeta converters, Ve 
is the voltage applied to the main and auxiliary transistors 
when they are 'off and the main diode D is 'on'. Definitions 
of Ie and Ve for different PWM topologies are given in Table 
I (Vin and Vo are the input and output voltages of the 
converter, Iin and IO are the input and output average 
currents). 

r - k  

Fig. 1. The equivalent circuit of the generalized AASS. 
See Table I for interpretation of the equivalent 
SOUIC~S Ve and k. 

Iin + Io 
Vin + Vo 

Table I. Definitions of (Ve) and (Ie) of Fig. 1 for 
various PWM topologies. 

3. MAIN RESULTS OF THE UNIFIED 
ANALYSIS 

As will be shown below the converter can operate in two 
possible modes: M1 and M2. Current and voltage waveforms 
of M1 and M2 are given on Figs. 2,3. 

First we examine the time intervals which are the same in 
M1 and M2. 

1. The power delivering interval when both transistors 
are'off and the diode D is 'on'. The diode current is 
constant: iD = Ie. This interval ends at to when the 
auxiliary transistor 4 2  is turned on. 

tb tl t2i3 Time 
Fig. 2. Basic waveforms of the proposed AASS when 

operating in M1 mode. See Fig. 1 for 
notations. 

I I 

I I t I I :I' IA : I(D3) * I  I '  
d r :  ' 

to ; t?\ t.;\: t6 t7 t8 
t1 t3 t5 Time 

Fig. 3. Basic waveforms of the proposed 
AASS when operating in M2 mode. See Fig. 1 
for notations. 

I 
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Figura 2.19: Célula AASS [22].

En conjunto, la célula AASS de Ben-yaakov en 1995 y el control desarrollado por Wang

en 2017 aplicados a un convertidor elevador de voltaje, conforman la etapa convertidora con

corrección activa del factor de potencia del conversor resonante propuesto en este documen-

to.

2.7. Control de inversores resonantes

El control de inversores resonantes aborda el control de una característica del mismo,

esto es, de la potencia activa de salida, el voltaje de salida, la corriente de salida, entre otros

o incluso la frecuencia de alguna de estas características. La necesidad de este control, por
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ejemplo, es la de atender a requerimientos de control de potencia rápida y precisa en un

amplio rango de cargas, control de voltaje para protección de equipos, etc. [23][24][25].

En adición, conforme al estado de arte presentado en la sección 2.2, es de vital im-

portancia controlar la amplitud del voltaje de la Fuente de alimentación en aplicaciones de

generación de ozono; por tanto, controlar al menos esta característica garantiza una buena

producción de ozono. Otro aspecto a considerar es la protección de las cámaras de descar-

ga, garantizar un voltaje fijo en las mismas, garantiza la protección de la misma ante sobre

voltajes.

Situándonos en el caso específico de un inversor de puente completo, la estrategia de

control de potencia se basa sustancialmente en el desfasaje en el tiempo del comando de los

brazos del puente completo. Controlar el desfasaje permite el control de la potencia aplica

a la carga vista por la salida del puente completo logrando atender a los requerimientos de

potencia, voltaje y/o corriente de salida. Mayor detalle se presentará en el capítulo IV.

Jensen en 2011 [23] propone la estructura de control mostrada en la Figura 2.20 para

inversor de puente completo con desfasaje. La técnica empleada por este autor se denomina

modelamiento de envolvente, basándose en los estudios realizados por Erickson en 2007

[19], modelamiento complejo que involucra ecuaciones complejas basándose en funciones

de transferencia. Las mallas empleadas en esta estrategia de control son dos, de voltaje y

de corriente en las cámaras de descarga. En adición, esta técnica se extiende al control de

la potencia activa de salida, del voltaje y corriente de salida, introduciendo el concepto de

modos de control que se analizarán en detalle en el capítulo IV.
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Abstract— This paper presents modeling and design 
techniques to control the output power of an LCLC 
resonant inverter over a wide range of loads. A small 
signal model that relates the output power to the phase 
shift command is developed using the envelope modeling 
technique. The model is used to design a digital power 
control loop for the resonant inverter with the load 
varying over 5:80 Ω range. The results are verified 
through simulations and experiments on a prototype 
200 W LCLC resonant inverter.  

I. INTRODUCTION  
High-frequency resonant inverters are commonly used in 

electronic ballasts and in induction heating applications. 
Electrosurgical generator units (ESU), which are currently 
used in more than 80% of surgical procedures [1], present 
another application area for resonant inverters. An ESU, 
which operates as a high-frequency power, voltage or current 
source, can be used for both cutting and coagulation of 
tissue. The resulting reduction of blood loss during surgery 
drastically improves the safety and recovery time of surgical 
procedures [2]. The ESU’s require precise and fast output 
power control over a wide load range: as the tissue is cut, 
significant variation takes place in the load seen by the ESU 
[1]. Among resonant converter topologies, LCLC resonant 
inverters [3] are particularly interesting because of 
transformer isolation, low circulating tank currents relative to 
the load current, and zero-voltage switching (ZVS) for all 
loads. Research has been done on the  control of the output 
power of LCC resonant inverters operating with a known 
load value [4], but this technique does not directly apply to 
control of LCLC output power when the load varies over a 
wide range. Using the direct modeling of envelope dynamics 

[5], this paper develops the small signal transfer functions 
that relate the output power, voltage or current envelope to 
phase shift command for an LCLC resonant inverter 
operating at constant frequency, allowing a study of the load 
variation effects, and a simple digital controller design.  

The paper is organized as follows: small-signal modeling 
of constant-frequency, phase-shift controlled LCLC resonant 
inverter is discussed in Section II. Section III describes 
digital controller design based on the developed model. For a 
200 W prototype shown in Fig. 1, Section IV presents model 
and controller validation results. Experimental results 
demonstrating static and dynamic performance of the 
digitally controlled LCLC resonant inverter are given in 
Section V. Section VI concludes the paper.  

II. SMALL-SIGNAL MODELING 
To control the output power of the constant-frequency 

phase-shift controlled LCLC inverter, it is necessary to 
develop a dynamic model that relates the output power to the 
phase shift command. This is done using the envelope 
modeling technique described in [5]. Sinusoidal  
approximation [6] applied to the the resonant tank input 
voltage vs1 yields: 

௦ଵݒ  ൌ ௜ܸ௡ ߨ4 sin ൬ܦߨሺݐሻ2 ൰ cos ሺ߱௦଴ݐሻ 
 

(1) 

where D(t) represents the phase shift command, which can 
vary from 0 to 1, ωs0 = 2πfs0, and fs0 is the switching 
frequency of the full bridge. The phase-shift command is 
modeled as: 

ሻݐሺܦ  ൌ ܦ ൅  ሻ (2)ݐሺ߱௠ݏ݋ܿ݀∆

 

Figure 1.  Digitally controlled LCLC resonant inverter. The experimental 200 W prototype parameters are: Fs = 417 kHz,  Ls = 5.13 μH, 
Cs = 97 nF, Lm = 5.13 μH, Cp = 15 nF, Rp = 5-to-80 Ω. 
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Figura 2.20: Control del inversor resonante por modelamiento de envolvente [23].

Bitoleanu en 2014 [24] controla la corriente de salida de un inversor resonante por des-

fasaje, basándose también en una función de transferencia que modele el comportamiento
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de la corriente de salida en relación al desfasaje. En este caso, observamos el control de una

característica del inversor resonante.
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Abstract— This paper is concerned with the design of the 

power control system for a single-phase voltage source inverter 
feeding a parallel resonant induction heating load using shift-
phase inverter control. The control of the inverter output 
current, meaning the active component of the current through 
the induction coil when the control frequency is equal or slightly 
exceeds the resonant frequency, is achieved by a Proportional-
Integral controller tuned in accordance with the Modulus 
Optimum criterion in Kessler variant. Next are presented 
different experimental tests performed in order to determine the 
performances of induction heating system. The objectives of the 
tests were: the verification of the proper operation of the current 
through inverter control loop and the verification of the control 
of the power transmitted to the load by adjusting the inverter 
frequency. 

Keywords— Induction heating, Resonant voltage inverter, Pi 
control, Phase shift 

I. INTRODUCTION 
An experimental model for an induction heating system with 

single-phase voltage source inverter and parallel resonance was 
made through the research activity carried out within a project 
co-funded by European Regional Development Fund 
(Operational Programme Growth of the Economic Sector 
Competitiveness – POS CCE). 

The voltage source inverters with resonant parallel load are 
used successfully in medium and high frequency induction 
heating systems [1]-[5]. The replacement of the current source 
inverters has been facilitated by both the existence on the 
market of the high power insulated-gate bipolar transistors 
(IGBTs) and the advantages of voltage source inverters [3], [5], 
[6]. These consist primarily in simple limiting the switching 
overvoltage and simplest achievement of switching at zero 
current. Last but not least, the use of parallel resonance allows 
for high load current with a small current through the inverter 
(only the active component). As the control system handles the 
operation of the induction coil in parallel with a compensation 
capacitor at the desired resonant frequency, the current through 
the induction coil is forced to be sinusoidal. In practice, the 
parallel resonant circuit is damped when the work piece is 
inserted into the induction coil by introducing additional losses 

into the system and increasing the current drawn from the 
inverter [1], [3], [5], [7]. In order to obtain the auto-adaptation 
at the frequency required for zero current switching, the authors 
proposed an original method that has been successfully 
implemented. The paper is focused on the tuning the control 
loop of the power transferred to a work pipe in the induction 
heating process through a voltage source resonant inverter and 
on experimental tests performed in order to confirm the 
performances of the system. For energetic and economic 
reasons, the inverter is supplied by uncontrolled three bridge 
rectifier. Because the inverter operate at high frequency, 
especially in the superficially pipes heating, the phase-shift 
method was adopted for inverter control. Starting from the 
block diagram based on transfer functions, the Modulus 
Optimum (MO) criterion is successfully applied. The second 
section presents the experimental structure and gives some 
information about the experimental model and graphical 
interface used to implement the control algorithm on the real 
time dSPACE 1103 based system. Section 3 presents some 
experimental results and their processing and interpretation to 
determine the system performance. Finally some conclusions 
are drawn on future research directions. 

II. CONTROL SYSTEM STRUCTURE AND BLOCK DIAGRAM 
In the adopted structure of the induction heating system 

(Fig.1), a three-phase uncontrolled bridge rectifier supplies the 
IGBTs-based single-phase full-bridge voltage source inverter. 
In order to ensure zero-current switching, the operating 
frequency of the square-wave inverter, which is provided by 
an auto-adaptive loop, is imposed to be slightly higher than the 
resonant frequency of the equivalent circuit consisting of 
induction coil-work piece in parallel with the resonant 
capacitor. The control of the current through the induction coil 
can be performed by controlling its active component, which 
means the control of the inverter output current. As regards the 
required value of the induction coil current, there are two 
possible approaches. a) The work pipe moves through the 
inductor at a preset speed and the preset current depends on 
the required temperature gradient. 

 
Fig. 1. Schematic diagram of the induction heating system. 
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Figura 2.21: Control de la corriente de salida de inversor resonante [24].

Tanto Jensen en 2011 [23] como Bitoleanu en 2014 [24] se centran en la obtención de

funciones de transferencia, hecho que si bien genera buenos resultados, hace un poco engo-

rroso el cálculo. Por tanto, considerando la dinámica de la estrategia de control de potencia

basada en el desfasaje en el tiempo del comando de los brazos del puente completo de un

inversor resonante, se propone el empleo de un controlador Fuzzy, el cual no necesita el

cálculo y/o desarrollo de funciones de transferencia y se basa solo en el conocimiento de la

dinámica del proceso para realizar el control.

2.8. Ozono y Covid-19

La agencia de protección ambiental de Estados Unidos, recomienda no utilizar generado-

res de ozono en espacios ocupados con objetivo de desinfección de Covid-19. Aún cuando se

use para generar concentraciones que no exceden los estándares de salud pública, el ozono

aplicado al aire interior no elimina de manera efectiva virus, bacterias, moho u otros conta-

minantes biológicos [26].



CAPÍTULO III

CONVERTIDOR ELEVADOR “FLYING CAPACITOR” EN MODO DE

CONDUCCIÓN CONTINUA Y CORRECCIÓN ACTIVA DEL FACTOR DE

POTENCIA

Este convertidor elevador “Flying Capacitor” es generado a partir de la aplicación de la

célula AASS en un convertidor elevador tradicional, célula presentada en la Figura 2.19 y

desarrollada por Ben-yaakov en 1995 [22]. En adición, el control de este convertidor eleva-

dor “Flying Capacitor” permite la corrección activa del factor de potencia (PFC), teniendo

en cuenta la estricta operación en modo de conducción continua (CCM) del convertidor. Por

tanto, este convertidor elevador “Flying Capacitor” CCM PFC posee la ventaja de tener

conmutación suave en todos sus componentes semiconductores en comparación con el con-

vertidor elevador tradicional, esto es, no sufrir elevados esfuerzos de voltaje y corriente así

como de elevar la eficiencia del convertidor.

3.1. Estructura

Agregando la célula AASS de la Figura 2.19 en un convertidor elevador tradicional, gene-

ra la estructura mostrada en la Figura 3.1. En esta figura observemos el detalle del transistor

IGBT Qsec, el inductor Lr, el capacitor “Flying” Cfly y los diodos D2 y D3 característicos

de la célula AASS.

3.2. Etapas de operación

Para las etapas de operación tener en cuenta que el control digital mostrado en la Figura

3.1, actúa haciendo que el voltaje de salida del convertidor permanezca constante ante varia-

ciones de carga o de línea, así como que el formato de la corriente que circula por el inductor

Lin siga un formato sinusoidal rectificado. Ahora, como el voltaje de entrada Vin tiene una

frecuencia de 60 Hz, esta se considera constante con valor Vref en el análisis de las etapas de

operación para un periodo de conmutación del convertidor, el cual en mucho mayor a 60 Hz.
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Figura 3.1: Estructura del convertidor “Flying Capacitor” [27].

En adición, cabe señalar que el convertidor presentado en la Figura 3.1 puede operar de

dos formas diferentes, no totalmente, mas si en algunas de las estapas de operación presenta-

das en la Figura 3.2 dependiendo de la elección del inductor Lr. Para garantizar la operación

conforme se presenta en la Figura 3.2, el valor de la inductancia Lr deberá satisfacer la si-

guiente desigualdad (3.1), la cual parte del estudio realizado por por Ben-yaakov en 1995

[22] siendo modificada a partir de la consideración de un convertidor sin pérdidas.

Lr <

(
Vo · Vrecpico

2 · Po

)2

·
(√

Cfly −
√
Coss + Cj

)2
(3.1)

Donde:

Vo: Voltaje de salida del convertidor.

Vrecpico: Voltaje pico de la red.

Po: Potencia de salida del convertidor.

Cfly: Capacitor “Flying”.

Coss: Capacitancia de salida del transistor Qpri.

Cj: Capacitancia de juntura del diodo D.

Por lo anterior, la Figura 3.2 presenta las etapas de operación de la estructura del con-

vertidor presentado en la Figura 3.1, las cuales se describen a continuación para un periodo

de conmutación Ts el cual no necesariamente es igual al periodo de conmutación del

inversor presentado en el capitulo III.
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Figura 3.2: Etapas de operación del convertidor elevador “Flying Capacitor” [27].

Primera etapa (t0-t1):

Durante: Conducción del transistor Qsec bajo corriente cero ZCS.

Durante: Carga del inductor Lr.

Durante: Disminución de la corriente a través del diodo D.

Flujo de Energía: De la fuente Vref hacia inductor Lr.

Fin de etapa: Hasta que la corriente en el diodo D sea cero.

Observación: Bloqueo del diodo D bajo corriente cero ZCS.
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Segunda etapa (t1-t2):

Durante: Carga de la capacitancia de juntura Cj .

Durante: Descarga de la capacitancia de salida Coss.

Flujo de Energía: De la fuente Vref hacia inductor Lr.

Fin de etapa: Hasta descarga de la capacitancia de salida Coss sea cero.

Tercera etapa (t2-t3):

Durante: Conducción del diodo antiparalelo Db.

Durante: Se comanda a conducir al transistor Qpri bajo voltaje cero ZVS.

Fin de etapa: En cuanto se bloquee el transistor Qsec.

Observación: Bloqueo del transistor Qsec bajo voltaje cero ZVS.

Cuarta etapa (t3-t4):

Durante: Conducción del diodo D2.

Durante: Carga del capacitor “Flying” Cfly.

Fin de etapa: En cuanto se descarga el inductor Lr.

Quinta etapa (t4-t5):

Durante: Energía almacenada en capacitor “Flying” Cfly.

Fin de etapa: En cuanto se bloquee el transistor Qpri.

Sexta etapa (t5-t6):

Durante: Descarga de la capacitancia de juntura Cj .

Durante: Carga de la capacitancia de salida Coss.

Flujo de Energía: De la fuente Vref hacia la carga Co-Ro.

Fin de etapa: Hasta que el voltaje de la capacitancia de juntura Cj sea igual a voltaje

del capacitor “Flying” Cfly.

Observación: Bloqueo del transistor Qpri bajo voltaje cero ZVS.

Septima etapa (t6-t7):

Durante: Conducción del diodo D3.

Durante: Descarga de la capacitancia de juntura Cj .

Durante: Carga de la capacitancia de salida Coss.

Durante: Descarga total del capacitor “Flying” Cfly.

Flujo de Energía: De la fuente Vref y del capacitor “Flying” Cfly hacia la carga Co-Ro.

Fin de etapa: Hasta descarga de la capacitancia de juntura Cj .

Observación: Conducción del diodo D bajo voltaje cero ZVS.
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Oactava etapa (t7-t0):

Durante: Conducción del diodo D.

Flujo de Energía: De la fuente Vref hacia la carga Co-Ro.

Fin de etapa: En cuanto se comande a conducir al transistor Qsec.

3.3. Formas de onda

La Figura 3.3 muestra la forma de onda del voltaje Vrec que proviene de una rectificación

de onda completa del votage de red a través del puente de diodos Drec mostrado en la Figura

3.1 y de la corriente ILin que circula a través del inductor de entrada Lin para un periodo de

red.

Vrec

ILin

Vrecpico

Tred/2 = (1/60)/2 = 1/120

t

t

Figura 3.3: Formas de onda de Vrec e ILin para un periodo de red [27].

Vrecpico

Tred/2 = (1/60)/2 = 1/120

VILin

ILin

t0 t1t2 t3 t4 t5t6 t7 t0

Ds.Ts

Δ
IL

in

Vrec

t

t

t

t

t

Figura 3.4: Formas de onda de Vrec, VLin e ILin para un periodo de conmutación [27].
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Por su parte, la Figura 3.4 muestra las formas de onda del voltaje Vrec, del voltaje VLin

en el inductor de entrada y de la corriente ILin para un periodo de conmutación Ts.

La Figura 3.5 muestra las principales formas de onda para un periodo de conmutación Ts

de cada uno de los elementos semicondutores del convertidor elevador “Flying Capacitor”,

en donde:

Ds: Razón cíclica.

Ds · Ts: Tiempo de conducción tanto del transistor Qpri como de su diodo antiparalelo

Db.
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Figura 3.5: Formas de onda del convertidor elevador “Flying Capacitor” CCM PFC [27].
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Importante para las Figuras 3.2 y 3.5:

Etapas 1, 2, 4, 6, 7 y 8 tienen un tiempo de duración definido por los componentes

del convertidor elevador. No se controlan mas deben tenerse en cuenta para el control

digital.

La duración de la Etapa 3 necesita ser lo más corta posible para evitar pérdidas en los

elementos parásitos resistivos.

Durante la Etapa 5, el control digital actúa para obtener corrección activa del factor de

potencia.

El convertidor elevador “Flying Capacitor” CCM PFC proviene de la aplicación de

la célula AASS en un convertidor elevador tradicional, como se mostró en la Figura 3.1,

por tanto, para las formas de onda mostradas en las Figuras 3.3, 3.4 y 3.5 tenemos en las

siguientes dos secciones el ecuacionamiento que permitirá la selección de sus componentes.

3.4. Ecuacionamento de los componentes pasivos

Ganancia en modo de conducción continua CCM en la ecuación (3.2):

Vo
Vrec

=
1

1−Ds

(3.2)

Resolviendo para Ds con Vrec = Vrecpico · sin (α) en (3.2):

Ds = 1− Vrecpico
Vo

· sin (α), 0◦ < α = 2 · π · 60 · t < 180◦ (3.3)

La estrategia de control digital mantiene el voltaje de salida constante con valor Vo, ha-

ciendo que la razón cíclica siga el formato presentado en la ecuación (3.3).

3.4.1. Inductancia Lin

Para las Figuras 3.2 y 3.5, desde t2 hasta t5, se tiene la siguiente ecuación (3.4):

Vrec = Lin ·
dILin
dt

= Lin ·
∆ILin

∆t = t5 − t2

∆ILin = Ds ·
Ts · Vrecpico

Lin
· sin (α) (3.4)

Substituyendo (3.3) en (3.4):

∆ILin =

(
1− Vrecpico

Vo
· sin (α)

)
· Ts · Vrecpico

Lin
· sin (α)

∆ILin · Lin
Ts · Vrecpico

= sin (α)− Vrecpico
Vo

· sin (α)2 (3.5)
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Derivando el lado derecho de la ecuación (3.5) con respecto a α y obteniendo el valor

máximo para la máxima variación de corriente, obtenemos la ecuación (3.6):

∆ILin · Lin
Ts · Vrecpico

=
Vo

4 · Vrecpico

Lin =
Ts · Vo

4 ·∆ILin
(3.6)

Donde:

∆ILin: Variación de corriente máxima en el inductor Lin.

3.4.2. Resistencia Ro

Para una carga resistiva se tiene la ecuación (3.7):

Ro =
Vo

2

Po
(3.7)

3.4.3. Capacitancia Co

Para un capacitor se tiene las siguientes ecuaciones (3.8) y (3.9):

∆Vo = XCo ·∆ICo (3.8)

XCo =
1

2 · π · (2 · 60) · Co
(3.9)

Por tanto de (3.8) y (3.9) se obtiene la ecuación (3.10):

Co =
∆ICo

4 · π · 60 ·∆Vo
(3.10)

Donde:

XCo: Reactancia capacitiva de Co para el doble de la frecuencia de red.

Convertidor elevador sin pérdidas:

Vin · Iin = Vo · Io
[
Vrecpico · sin (α)

]
·
[
ILinpico · sin (α)

]
= Vo · IRo + Vo · ICo

Vrecpico · ILinpico ·
[

1

2
− 1

2
· cos (2 · α)

]
= Vo · IRo + Vo · ICo

Vrecpico · ILinpico
2

+
Vrecpico · ILinpico

2
· cos (π + 2 · α) = Vo · IRo + Vo · ICo

Vrecpico · ILinpico
2

= Vo · IRo ∨
Vrecpico · ILinpico

2
· cos (π + 2 · α) = Vo · ICo (3.11)
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Por tanto, conforme a la ecuación (3.11), obtenemos la ecuación (3.12):

ICo = IRo · cos (π + 2 · α) (3.12)

La ecuación (3.11) indica que ICo varia de −IRo a +IRo , por tanto su variación ∆ICo

seria de 2 · IRo conforme a la ecuación (3.13):

∆ICo = 2 · IRo = 2 · Po
Vo

(3.13)

Substituyendo (3.13) en (3.10) nos permite obtener la ecuación (3.14):

Co =
Po

2 · π · 60 · Vo ·∆Vo
(3.14)

Donde:

∆Vo: Variación máxima del voltaje de salida Vo.

3.4.4. Inductancia Lr

Dado por la ecuación (3.1):

Lr <

(
Vo · Vrecpico

2 · Po

)2

·
(√

Cfly −
√
Coss + Cj

)2

3.4.5. Capacitancia Cfly

Para la cuarta etapa de operación mostrada en la Figura 3.2, la energía almacenada en el

inductor Lr se transfiere en su totalidad al capacitor Cfly conforme a la ecuación (3.15):

1

2
· Lr · ILr2 =

1

2
· Cfly · VCfly2 (3.15)

Donde:

VCfly : Voltaje almacenado en el capacitor Cfly.

Para el valor máximo de ILr que también es la corriente máxima que circula a través del

inductor Lin y teniendo en cuenta la ecuación (3.11):

1

2
· Lr ·

(
2 · Po
Vrecpico

)2

=
1

2
· Cfly · VCfly2

VCflymax =

√
Lr
Cfly

· 2 · Po
Vrecpico

(3.16)

La capacitanciaCfly se escoge de manera arbitraria teniendo en cuenta el voltaje máximo

que almacenará dado por la ecuación (3.16),
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TABLA 3.1: Fórmulas para selección de componentes pasivos.

Expresión

C
om

po
ne

nt
e

Lin
Ts · Vo

4 ·∆ILin
Ro

Vo
2

Po

Co
Po

2 · π · 60 · Vo ·∆Vo
Lr <

(
Vo · Vrecpico

2 · Po

)2

·
(√

Cfly −
√
Coss + Cj

)2

Cfly escogido arbitrariamente y con:

Cfly VCflymax =

√
Lr
Cfly

· 2 · Po
Vrecpico

3.4.6. Resumen del ecuacionamento de los componentes pasivos

Para el convertidor elevador “Flying Capacitor” CCM PFC presentado en la Figura 3.1,

obtenemos la Tabla 3.1.

3.5. Ecuacionamento de los componentes semiconductores

Para la elección de los componentes semiconductores, se considera:

Esfuerzos de voltaje en los transistores

Voltaje inverso en los diodos

Corriente media

Corriente eficaz

Corriente pico

3.5.1. Transistor Qpri

3.5.1.1. Voltaje drenador-surtidor VQprids

VQprids = Vo (3.17)

3.5.1.2. Corriente media IQprimed
Para un periodo de conmutación:

IQprim = ILin ·Ds (3.18)



35

Substituyendo (3.3) y (3.11) en (3.18):

IQprim =

(
2 · Po
Vrecpico

· sin (α)

)
·
(

1− Vrecpico
Vo

· sin (α)

)

IQprim =
2 · Po
Vrecpico

·
(

sin (α)− Vrecpico
Vo

· sin (α)2
)
, 0◦ < α = 2 ·π · 60 · t < 180◦, t > 0

(3.19)

Ahora, para un período de red:

IQprimed =
1

π
·
∫ 180◦

0◦
IQprimdα (3.20)

Substituyendo (3.19) en (3.20):

IQprimed =
Po

Vrecpico
·
(

4

π
− Vrecpico

Vo

)
(3.21)

3.5.1.3. Corriente eficaz IQprief
Análogamente a la corriente media, obtenemos la ecuación (3.22):

IQprie = ILin ·
√
Ds

IQprie =
2 · Po
Vrecpico

· sin (α) ·
√

1− Vrecpico
Vo

· sin (α), 0◦ < α = 2 · π · 60 · t < 180o, t > 0

IQprief
2 =

1

π
·
∫ 180◦

0◦
IQprie

2dα

IQprief =
2 · Po
Vrecpico

·
√

1

2
− 4 · Vrecpico

3 · π · Vo
(3.22)

3.5.1.4. Corriente pico IQpripico

IQprip = ILin +
∆ILin

2
(3.23)

Substituyendo (3.11) en (3.23) obtenemos la ecuación (3.24):

IQpripico =
2 · Po
Vrecpico

+
∆ILin

2
(3.24)

3.5.2. Transistor Qsec

Su ecuacionamiento es análogo al del transistor Qpri. Los resultados son presentados en

la Tabla 3.2.
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3.5.3. Diodo D

3.5.3.1. Voltaje inverso VDrev

VDrev = Vo (3.25)

3.5.3.2. Corriente media IDmed
Análogamente a la corriente media del transistor Qpri, obtenemos la ecuación (3.26):

IDm = ILin · (1−Ds)

IDm =
2 · Po
Vo
· sin (α)2, 0◦ < α = 2 · π · 60 · t < 180◦, t > 0

IDmed =
1

π
·
∫ 180o

0

IDmdα

IDmed =
Po
Vo

(3.26)

3.5.3.3. Corriente eficaz IDef
Análogamente a la corriente media, obtenemos la ecuación (3.27):

IDe = ILin ·
√

1−Ds

IDe =
2 · Po√

Vrecpico · Vo
· sin (α)1,5, 0◦ < α = 2 · π · 60 · t < 180◦, t > 0

IDef
2 =

1

π
·
∫ 180◦

0◦
IDe

2dα

IDef =
4√
3 · π

· Po√
Vrecpico · Vo

(3.27)

3.5.3.4. Corriente pico IDpico
Análogamente a la corriente pico del transistor Qpri, obtenemos la ecuación (3.28):

IDpico =
2 · Po
Vrecpico

+
∆ILin

2
(3.28)

3.5.4. Diodos D2 y D3

Su ecuacionamiento es análogo al del diodo D. Los resultados son presentados en la

Tabla 3.2.
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3.5.5. Resumen del ecuacionamento de los componentes semiconductores

Para el convertidor elevador “Flying Capacitor” CCM PFC presentado en la Figura 3.1,

obtenemos la Tabla 3.1. En donde:

t3 − t0: Tiempo de duración de las Etapas 1, 2 y 3.

t4 − t3: Tiempo de duración de la Etapa 3.

t7 − t6: Tiempo de duración de la Etapa 6.

TABLA 3.2: Fórmulas para selección de componentes semiconductores.

Parámetro

Voltaje [V] Corriente [A]

Drenador-Surtidor Inverso Media Eficaz Pico

C
om

po
ne

nt
e

Qpri

Vo

Po
Vrecpico

·
(

4

π
− Vrecpico

Vo

)
2 · Po
Vrecpico

·
√

1

2
− 4 · Vrecpico

3 · π · Vo
2 · Po
Vrecpico

+
∆ILin

2

Qsec
4 · Po

Vrecpico · π
· t3 − t0
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3.6. Control digital

Basándonos en el trabajo realizado por Wang en 2017 [20], la estrategia de control para

este convertidor emplea dos lazos de control, uno para corriente y otro para voltaje para hacer

que la corriente en el inductor de entrada Lin siga el formato sinusoidal rectificada del voltaje

de salida del puente de diodos Drec y, por lo tanto, obtener un elevado factor de potencia en

el voltaje de red, así como para mantener un voltaje constante en la salida del convertidor,

respectivamente.

3.6.1. Control de corriente

La Figura 3.6 muestra la malla de control de corriente, la cual monitorea tanto la corriente

en el inductor de entrada Lin como el voltaje en la salida del puente de diodo Drec. En

adición, para desacoplar dinámicamente la malla de control de voltaje con la malla de control

de corriente, esta última tiene que ser más rápida.

La Figura 3.7 muestra el diagrama de bloques de la malla de control de corriente con

función de transferencia en lazo cerrado. Ahora, en lazo abierto y para un compensador de
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Figura 3.7: Diagrama de bloques de la malla de control de corriente [27].

corriente Hc (z) unitario tenemos la siguiente de transferencia (3.29):

FTMAc (s) = Gpwm ·Hoh (s) ·Hpi (s) ·GILin
·Hfa (s) ·Gad (3.29)
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3.6.1.1. Modelo por valores medio del convertidor Hpi (s)

Para un convertidor elevador CCM tradicional, Erickson en 2007 [19] dispone la siguien-

te función de transferencia (3.30) por valores medios para pequeña variación de señal:

Hpi (s) =
ˆiLin (s)

d̂ (s)
=

Vo
s · Lin

(3.30)

Donde:

ILin → ILin + ˆiLin

Ds → Ds + d̂ (3.31)

X: Valor de señal en estado estable.

x̂: Pequeña variación de la señal.

3.6.1.2. Ganancia GPWM

La Figura 3.8 presenta la modulación por ancho de pulso PWM para generar la señal de

control Ds traducida en pulsos de duración Ds · Ts a la salida. Ganancia dada en la ecuación

(3.32).
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Vc(z)

Vgs
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-
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t

Figura 3.8: Modulación PWM [27].

VP ds
Ts

=
Vc

Ds · Ts

GPWM =
Ds

Vc
=

1

VP ds
(3.32)

Donde:

VP ds: Valor pico de la señal diente de sierra con inicio igual a cero.
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3.6.1.3. Filtro anti-aliasing Hfa (s)

Filtro necesario para eliminar ruido de alta frecuencia, por ejemplo, ruido a frecuencia

de conmutación y sus múltiplos. La Figura 3.9 presenta un filtro pasa bajas de segunda orden

Sallen Key, el cual se aproxima a un filtro de primer orden, conforme a la ecuación (3.33).

Amp

Op

+

-

Ra2

Ca1

Ventrada Vsalida

Ra1

Ca1

Amp

Op

+

-

Ra2

Ca1

Ventrada Vsalida

Ra1

Ca1

Figura 3.9: Filtro anti-aliasing [27].

Hfa (s) =
Vsalida (s)

Ventrada (s)
=

ωa
s+ ωa

(3.33)

ωa =
1√

Ra1 ·Ra2 · Ca1 · Ca2
(3.34)

3.6.1.4. Retenedor de orden cero Hoh (s)

Empleado en muestreadores, dado en la ecuación (3.35).

Hoh (s) =
1− e−Ta · s

s
(3.35)

Donde:

Ta: Periodo de muestreo.

3.6.1.5. Ganancia Gad

Ganancia del convertidor de analógico a digital, dado en la ecuación (3.36), específi-

camente de la resolución y del rango de voltaje característico del mismo (0-Vad). Para una

normalización entre 0 y 1 (interno del convertidor A/D):

Gad =

(
2n − 1

Vad

)

2n − 1
· Vadref =

Vadref
Vad

(3.36)
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3.6.1.6. Función de transferencia en malla abierta FTMAc

Nuevamente considerando un compensador de corriente Hc (s) unitario, reemplazamos

las ecuaciones (3.30), (3.32), (3.33) y (3.35) en la ecuación (3.29):

FTMAc (s) = Gpwm ·GILin
·Gad ·

1− e−Ta·s
s

· Vo
s · Lin

· ωa
s+ ωa

(3.37)

Transformada Z en (3.37):

FTMAc (z) =
Gpwm ·GILin

·Gad · (VFD + Vo)

Lin · ωa
·
(
1− z−1

)
· Z
{

ωa
2

s2 · (s+ ωa)

}
(3.38)

Empleando tablas de Transformada Z en (3.38):

FTMAc (z) = K1 ·
(z + z1)

(z − 1) · (z − z2)

K1 =
Gpwm ·GILin

·Gad · (Vo) ·
(
ωa · Ta − 1 + e−wa·Ta

)

Lin · ωa

z1 =
1− e−ωa·Ta − ωa · Ta · e−ωa·Ta

ωa · Ta − 1 + e−ωa·Ta

z2 = e−ωa·Ta (3.39)

Transformada bilineal:

z =
1 +

Ta
2
· w

1− Ta
2
· w

(3.40)

Substituyendo (3.40) en (3.39), nos permite obtener la ecuación (3.41):

FTMAc (w) = G1 ·
(w − w1) · (w − w2)

w · (w + w3)

G1 =
(z1 − 1) ·K1

(1 + z2) · 2

w1 =
2 · (1 + z1)

Ta · (z1 − 1)

w2 =
2

Ta

w3 =
2 · (1− z2)
Ta · (1 + z2)

(3.41)

Tener en cuenta el periodo de muestreo Ta en las ecuaciones obtenidas anteriormente.
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3.6.1.7. Compensador de corriente Hc

Erickson en 2007 [19] propone para una función de transferencia en lazo abierto de

segundo orden, como la obtenida en la ecuación (3.41), un compensador en función de la

frecuencia de cruzamiento y de margenes de fase deseados conforme al siguiente conjunto

de ecuaciones:

Hc (s) = Gc ·
(s+ 2 · π · c1)
s · (s+ 2 · π · p1)

c1 = fcruc ·
√

1− sin (θ)

1 + sin (θ)

p1 = fcruc ·
√

1 + sin (θ)

1− sin (θ)
(3.42)

Donde:

Gc: Ganacia del compensador.

fcruc: Frecuencia de cruzamiento deseada.

θ: Margen de fase deseado.

Sin embargo, para un convertidor que opera a elevados niveles de frecuencia, el compen-

sador de la ecuación (3.42) no es sificiente dado que es necesario agregar un polo y un cero

para atender a las siguientes consideraciones:

Polo cerca de la frecuencia de conmutación del convertidor: Permite disminuir la ga-

nancia en lazo cerrado de la malla de corriente para atenuar ruido en alta frecuencia.

Cero cerca de la frecuencia de corte del filtro anti-aliasing: Permite atenuar efectos del

filtro anti-aliasing.

Por lo anterior, tememos a continuación el compensador para la malla de corriente:

Hc (s) = Gc ·
(s+ 2 · π · c1)
s · (s+ 2 · π · p1)

· (s+ 2 · π · c2)
(s+ 2 · π · p2)

c1 = fcruc ·
√

1− sin (θ)

1 + sin (θ)

c2 = 0,45 · ωa
2 · π

p1 = 2,51 · fcruc ·
√

1 + sin (θ)

1− sin (θ)

p2 =
3

2 · Ta
·X (3.43)
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Donde:

fcruc: Frecuencia de cruzamiento deseada.

X: Valor que tiende a 1 por la izquierda (X → 1−, X 6= 1).

Ahora, el compensador obtenido en el conjunto de ecuaciones (3.43) no se encuentra en

el dominio de la transformada bilineal en comparación con la función de transferencia en

malla abierta del conjunto de ecuaciones (3.41). Por tanto, aplicando la ecuación (3.44) que

transforma el dominio s al dominio bilineal w de cada polo o cero, obtenemos el compensa-

dor en el dominio de la transformada bilineal dado en el conjunto de ecuaciones (3.45).

wc o wp =
1

Ta · π
· tan [π · (c o p) · Ta] (3.44)

Hc (w) = Gc ·
(w + 2 · π · wc1)

w · (w + 2 · π · wp1)
· (w + 2 · π · wc2)

(w + 2 · π · wp1)

wc1 =
1

Ta · π
· tan

[
π · fcruc ·

√
1− sin (θ)

1 + sin (θ)
· Ta
]

wc2 =
1

Ta · π
· tan

[
0,45 · ωa

2
· Ta
]

wp1 =
1

Ta · π
· tan

[
π · fcruc ·

√
1 + sin (θ)

1− sin (θ)
· Ta
]

wp2 =
1

Ta · π
· tan

[
3 · π

2
·X
]

(3.45)

Finalmente, obtenido el compensador en el dominio de la transformada bilineal, solo

es cuestión de emplear la transformada bilineal inversa a partir de la ecuación (3.40) para

obtener el compensador de corriente Hc (z) en el dominio de la Transformada Z, necesario

para el control digital.

3.6.1.8. Ganancias GVrec y GILin

En estado estable el error de entrada al compensador de corriente de la Figura 3.7 es cero:

ec = Vrecpico ·GVrec − ILinpico ·GILin = 0

GVrec · Vrecpico2 = 2 · Po ·GILin (3.46)
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3.6.2. Control de voltaje

La Figura 3.10 muestra a malla de control de voltaje, la cual monitorea el voltaje de

salida del convertidor Vo para actualizar la corriente de referencia de la malla de control de

corriente. El punto específico para el desarrollo del control, se ubica en el pico de voltaje de

la red.
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La Figura 3.11 muestra el diagrama de bloques de la malla de control de voltaje con

función de transferencia en lazo cerrado. Ahora, en lazo abierto y para un compensador de

voltaje Hv (z) unitario tenemos la siguiente de transferencia:

FTMAv (s) = G ·Hoh (s) ·Hpv (s) ·GVo ·Gad (3.47)

Tener en cuenta la ausencia del filtro anti-aliasing en la ecuación (3.47) dado que la malla

de control de voltaje es lenta, traduciéndose en una ganancia unitaria para este tipo de filtros.

3.6.2.1. Modelo de salida del convertidor Hpv (s)

Esta función de transferencia relaciona la salida del convertidor Vo con la corriente de sa-

lida Io como se muestra en la Figura 3.12 de donde se desprenden las siguientes ecuaciones:

dVo
dt

=
dVCo
dt

=
ICo
Co

(3.48)

Transformada de Laplace en (3.48) considerando Vo (0) = 0:

ICo (s) = Co · [s · Vo (s)− Vo (0)] = Co · s · Vo (s) (3.49)

En adición, conforme a la Figura 3.12, obtenemos la ecuación (3.50):

Io (s) = ICo (s) +
Vo (s)

Ro

(3.50)

Por tanto, substituyendo la ecuación (3.49) en (3.50), obtenemos la ecuación (3.51):

Hpv (s) =
Ro

1 + s ·Ro · Co
(3.51)

3.6.2.2. Ganancia G

Esta ganancia esta asociada a la malla de control de corriente siendo conformadas por

tres ganancias detalladas a continuación y dadas en el conjunto de ecuaciones (3.52):

1ro: Relación corriente media de salida IRo y corriente en inductor de entrada ILin .

2do: Relación corriente inductor de entrada ILin y corriente de referencia actualizada

Iref at.

3ro: Relación corriente de referencia actualizada Iref at y voltaje de referencia Vref

para un compensador de voltaje unitario.
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Figura 3.12: Modelo de salida del convertidor [Elaboración Propia].

GIo =
IRo

ILinpico

Gi =
ILinpico
Iref at

GIref =
Iref at
Vref

(3.52)

Por tanto:

G = GIo ·Gi ·GIref =
IRo
Vref

(3.53)

Substituyendo (3.11) em (3.53) nos permite obtener la ecuación (3.54):

G =
Po

Vo · Vref
(3.54)

3.6.2.3. Función de transferencia en malla abierta FTMAv

Nuevamente considerando un compensador de voltaje Hv (s) unitario, reemplazamos las

ecuaciones (3.35), (3.51) y (3.54) en la ecuación (3.47):

FTMAv (s) = G ·GVo ·Gad ·
1− e−Ta·s

s
· Ro

1 + s ·Ro · Co
(3.55)

Transformada Z en (3.55):

FTMAv (z) = G ·GVo ·Gad ·Ro ·
(
1− z−1

)
· Z





1

Ro · Co
s ·
(
s+

1

Ro · Co

)





(3.56)
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Empleando tablas de Transformada Z en (3.56):

FTMAv (z) = K2 ·
1

z − z3

K2 = GVo ·Gad ·
Vo
Vref

· (1− z3)

z3 = e
−

Ta
Ro · Co (3.57)

Substituyendo (3.40) en (3.57), obtenemos la ecuación (3.58):

FTMAv (w) = G2 ·
(w4 − w)

(w + w5)

G2 =
K2

(1 + z3)

w4 =
2

Ta

w5 =
2

Ta
· (1− z3)

(1 + z3)
(3.58)

Tener en cuenta el periodo de muestreo Ta en las ecuaciones obtenidas anteriormente.

3.6.2.4. Compensador de voltaje Hv

Se observa una función de transferencia de primer orden en la ecuación (3.58), por tanto,

se tienen en cuenta las siguientes consideraciones para el compensador de voltaje en (3.59):

Polo en el origen: Permite obtener ganancias elevadas en bajas frecuencias.

Cero alejado: Para obtener margen de fase. Se recomienda igual a quince veces el polo

de FTMAv (s) de la ecuación (3.47).

Hv (s) = Gv ·
(s+ 2 · π · c3)

s

c3 = 15 · 1

2 · π ·Ro · Co
(3.59)

Análogamente al compensador de corriente, el compensador obtenido en el conjunto de

ecuaciones (3.59) no se encuentra en el dominio de la transformada bilineal en comparación

con la función de transferencia en malla abierta del conjunto de ecuaciones (3.58). Por tanto,

aplicando la ecuación (3.44) que transforma el dominio s al dominio bilineal w de cada polo

o cero, obtenemos el compensador en el dominio de la transformada bilineal en el conjunto

de ecuaciones (3.60).
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Por lo anterior, tenemos a continuación el compensador para la malla de voltaje:

Hv (w) = Gv ·
(w + 2 · π · wc3)

w · (w + 2 · π · wp3)

wc3 =
1

Ta · π
· tan

[
15 · 1

2 ·Ro · Co
· Ta
]

(3.60)

Finalmente, obtenido el compensador en el dominio de la transformada bilineal, solo

es cuestión de emplear la transformada bilineal inversa a partir de la ecuación (3.40) para

obtener el compensador de voltaje Hv (z) en el dominio de la Transformada Z, necesario

para el control digital.

Tener en cuenta el periodo de muestreo Ta en las ecuaciones obtenidas anteriormente.



CAPÍTULO IV

INVERSOR DE PUENTE COMPLETO RESONANTE CON DESFASAJE

A diferencia de un inversor de puente completo tradicional, el inversor de puente com-

pleto resonante con desfasaje puede tener conmutación no disipativa en sus componentes

semiconductores (cuatro transistores que componen el puente completo) debido a la adición

de un inductor serie y un capacitor serie entre la salida del puente completo y la carga equi-

valente conformada por el transformador elevador de voltaje y las cámaras de descarga. En

conjunto (elementos sombreados en rojo de la Figura 4.1), se tiene una carga RLC vista por

la salida del puente completo del inversor, la cual en el dominio de la frecuencia debe tener

un comportamiento inductivo para obtener conmutación no disipativa bajo voltaje cero. Para

este hecho es necesario que la frecuencia de resonancia de la carga RLC sea menor que la

frecuencia de operación del inversor, permitiendo que el voltaje en los semiconductores se

adelante a la corriente en los mismos, y por tanto, por medio de su diodo en antiparalelo y

del desfasaje en el control de los semiconductores, obtener conmutación no disipativa bajo

voltaje cero [7]. En adición, el desfasaje permite controlar la potencia que se aplica a las

cámaras de descarga, reflejadose en sus niveles de voltaje.

4.1. Estructura

Agregando cuatro transistores de potencia MOSFET en el puente completo conforme a la

Figura 2.8, genera la estructura mostrada en la Figura 4.1, en donde el bus DC generado por

el convertidor AC-DC detallado en el siguiente capitulo es representado por una fuente de

voltaje constante Vo. Ahora, la resistenecia Rtot mostrada en la Figura 4.1 esta conformada

por la resistencia de pérdidas del inductor serie, la resistencia de pérdidas del transformador

elevador de voltaje y la resistencia en conducción de los transistores del puente completo, asi

mismo, la inductancia Ltot esta conformada por la inductancia serie Ls y la inductacia serie

equivalente en el primario del transformador elevador de voltaje.
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Figura 4.1: Estructura del inversor de puente completo resonante con desfasaje [27]

4.2. Etapas de operación

La Figura 4.2 presenta las etapas de operación de la estructura del inversor presentado en

la Figura 4.1, las cuales se describen a continaución para un periodo de conmutación Ts:

Primera etapa (t0-t1):

Previamente: El transistor Q1 fue comandado a conducir.

Durante: Conducción de los diodos antiparalelo Db1 e Db3 .

Durante: Se comanda a conducir al transistor Q3 bajo voltaje cero ZVS.

Flujo de energía: De carga RLC hacia fuente Vo.

Voltaje en la carga RLC: Vo.

Fin de etapa: Hasta que la corriente en la carga RLC sea cero.

Segunda etapa (t1-t2):

Durante: Conducción de los transistores Q1 e Q3.

Flujo de energía: De fuente Vo hacia carga RLC.

Voltaje en la carga RLC: Vo.

Fin de etapa: En cuanto se bloquee el transistor Q1.

Tercera etapa (t2-t3):

Previamente: El transistor Q1 fue bloqueado.

Durante: Carga del capacitor de salida Coss1 de cero hasta Vo.

Durante: Descarga del capacitor de salida Coss2 de Vo hasta cero.
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Figura 4.2: Etapas de operación del inversor de puente completo resonante con desfasaje

[27]

Observación: Bloqueo bajo voltaje cero ZVS del transistor Q1.

Observación: Esta etapa tiene un corto periodo de duración.
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Fin de etapa: Hasta descarga del capacitor Coss2 .

Cuarta etapa (t3-t4):

Previamente: Descaga del capacitor Coss2 .

Durante: Conducción del diodo antiparalelo Db2 .

Durante: Conducción del transistor Q3.

Durante: Se comanda a conducir al transistor Q2 bajo voltaje cero ZVS.

Flujo de energía: Entre los elementos de la carga RLC.

Voltaje en la carga RLC: cero.

Fin de etapa: En cuanto se bloquee el transistor Q3

Quinta etapa (t4-t5):

Previamente: El transistor Q3 fue bloqueado.

Durante: Carga del capacitor de salida Coss3 de cero hasta Vo.

Observación: Bloqueo bajo voltaje cero ZVS del transistor Q3.

Observación: Esta etapa tiene un corto periodo de duración.

Fin de etapa: Hasta carga del capacitor Coss3 .

Sexta etapa (t5-t6):

Previamente: El transistor Q2 fue comandado a conducir.

Durante: Conducción de los diodos antiparalelo Db2 e Db4 .

Durante: Se comanda a conducir al transistor Q4 bajo voltaje cero ZVS.

Flujo de energía: De carga RLC hacia fuente Vo.

Voltaje en la carga RLC: −Vo.
Fin de etapa: Hasta que la corriente en la carga RLC sea cero.

Séptima etapa (t6-t7):

Durante: Conducción de los transistores Q2 e Q4.

Flujo de energía: De fuente Vo hacia carga RLC.

Voltaje en la carga RLC: −Vo.
Fin de etapa: En cuanto se bloquee el transistor Q2.

Octava etapa (t7-t8):

Previamente: El transistor Q2 fue bloqueado.

Durante: Carga del capacitor de salida Coss2 de cero hasta Vo.

Durante: Descarga del capacitor de salida Coss1 de Vo hasta cero.

Observación: Bloqueo bajo voltaje cero ZVS del transistor Q2.
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Observación: Esta etapa tiene un corto periodo de duración.

Fin de etapa: Hasta descarga del capacitor Coss1 .

Novena etapa (t8-t9):

Previamente: Descaga del capacitor Coss1 .

Durante: Conducción del diodo antiparalelo Db1 .

Durante: Conducción del transistor Q4.

Durante: Se comanda a conducir al transistor Q1 bajo voltaje cero ZVS.

Flujo de energía: Entre los elementos de la carga RLC.

Voltaje en la carga RLC: cero.

Fin de etapa: En cuanto se bloquee el transistor Q4

Décima etapa (t9-t0):

Previamente: El transistor Q4 fue bloqueado.

Durante: Carga del capacitor de salida Coss4 de cero hasta Vo.

Observación: Bloqueo bajo voltaje cero ZVS del transistor Q4.

Observación: Esta etapa tiene un corto periodo de duración.

Fin de etapa: Hasta carga del capacitor Coss4 .

4.3. Formas de onda

Para un periodo de conmutación en la operación del inversor, esto es, para un tiempo

en donde ocurren todas las etapas de operación mostradas en la Figura 4.2, se muestran las

principales formas de onda del inversor en la Figura 4.3:

En la Figura 4.3:

tmrt: Tiempo muerto (seg.).

Φ: Desfasaje (seg.).

Ts: Periodo de conmutación (seg.).

Importancia de los tiempos muertos tmrt:

Evita un corto circuito entre los transistores de un mismo “brazo”, por ejemplo, el

brazo Q1-Q2.

Para el brazoQ1-Q2, el tiempo muerto tmrt esta conformado por el tiempo de duración

de la tercera etapa de operación y el tiempo antes del comando a conducir del transistor

Q2 en la cuarta etapa de operación.

Permite la conmutación no disipativa en el bloqueo de los transistores bajo voltaje cero
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Figura 4.3: Formas de onda del inversor de puente completo resonante con desfasaje [27]

ZVS.

Importancia del desfasaje Φ:

Permite el control de la potencia suministrada a las cámaras de descarga.

Cuanto menor es Φ, mayor es la potencia suministrada a las cámaras de descarga.

El valor máximo que puede adoptar Φ es medio periodo de conmutación, esto es,
Ts
2

menos el tiempo de duración de la tercera u octava etapa de operación.

4.4. Ecuacionamento

Para el ecuacionamiento de este inversor, se tienen en cuentas las siguientes considera-

ciones en relación a las Figuras 4.2 y 4.3
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Se desprecia la tercera, quinta, octava y décima etapa de operación.

El comando a conducir de los transistores Q1, Q2, Q3 e Q4 se realiza al inicio de la

novena, cuarta, primera y sexta etapa de operación, recpectivamente.

Los puntos anteriores se resumen en tiempos muertos tmrt iguales a cero.

Teniendo en cuenta las consideraciones, se presenta el circuito simplificado del inversor

de puente completo resonante con desfasaje en la Figura 4.4:
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Figura 4.4: Circuito simplificado del inversor [27]

4.4.1. Impedancia de entrada del circuito simplificado

Conforme a la Figura 4.4, la impedancia de entrada Zin (j · ω) es la impedancia vista por

la fuente de voltaje Vcarga:

Zin (s) = s · Ltot +
1

s · Cs
+Rtot +

R′cam
1 + s ·Rcam · C ′cam

(4.1)

En el dominio de la frecuencia s = j · ω en (4.1):

Zin (j · ω) = Rtot+
R′cam

1 + (ω ·R′cam · C ′cam)2
+j·
[
ω · Ltot −

1

ω · Cs
− ω ·R′cam2 · C ′cam

1 + (ω ·R′cam · C ′cam)2

]

(4.2)

En resonancia ω = ωr, la parte imaginaria de Zin (j · ωr) en (4.2) es cero:

ωr · Ltot −
1

ωr · Cs
− ωr ·R′cam2 · C ′cam

1 + (ωr ·R′cam · C ′cam)2
= 0

Ltot =
R′cam

2 · C ′cam
1 + (ωr ·R′cam · C ′cam)2

+
1

ωr2 · Cs
(4.3)
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La ecuación (4.3) muestra la relación entre la inductancia serie Ltot, la capacitancia serie

Cs y la frecuencia de resonancia en radianes ωr. Los grados de libertad que se tiene en esta

ecuación es 2. Definiendo la frecuencia de operación del inversor, se escoge un valor menor

para la frecuencia de resonancia así como un valor de capacitor serie para obtener el valor de

la inductancia serie.

4.4.2. Ganancia del circuito simplificado

Conforme a la Figura 4.4, la ganancia del circuito simplificado es la relación
V ′cam
Vcarga

.

Tener en cuenta que la ganancia no puede ser muy grande por motivos de seguridad en las

cámaras de descarga, por tanto, es recomendable que Φ tenga un valor entre el 20 y 30 % del

periodo de conmutación Ts del inversor en régimen estable [19]:

V ′cam
Vcarga

(s) =

R′cam
1 + s ·R′cam · C ′cam

s · Ltot +
1

s · Cs
+Rtot +

R′cam
1 + s ·R′cam · C ′cam

V ′cam
Vcarga

(s) =
R′cam · Cs · s

s 3 · (Ltot ·R′cam · C ′cam · Cs) + s2 · (Ltot · Cs +Rtot ·R′cam · C ′cam · Cs)
+s · (R′cam · C ′cam +Rtot · Cs +R′cam · Cs) + 1 (4.4)

4.4.3. Eficiencia del circuito simplificado

Conforme a la Figura 4.4, la impedancia de las cámaras de descarga Z ′cam (j · ω) en el

dominio de la frecuencia esta dado por:

Z ′cam (j · ω) = R′cam||
1

j · ω · C ′cam
=

R′cam
1 + j · ω ·R′cam · C ′cam

Z ′cam (j · ω) =
R′cam√

12 + (ω ·R′cam · C ′cam)2
∠− arctan (ω ·R′cam · C ′cam) (4.5)

Para la resistencia equivalente R′cam, tenemos su potencia activa:

Po =
V ′campico

2

2 ·R′cam
(4.6)

Para la resistencia de pérdidas Rtot, tenemos su corriente eficaz:

I ′camef =
1√
2
·

V ′campico
|Z ′cam (j · ω)| =

V ′campico ·
√

12 + (ω ·R′cam · C ′cam)2

√
2 ·R′cam

(4.7)

Asi mismo, para la resistencia de pérdidas Rtot, tenemos su potencia de pérdidas:



57

Pperdas = I ′camef
2 ·Rtot

Pperdas =
V ′campico

2

2 ·R′cam
·
[
12 + (ω ·R′cam · C ′cam)

2
]
· Rtot

R′cam
(4.8)

Ahora, la potencia activa de entrada Pin esta dada por la suma de la potencia activa en

la resistencia equivalente Po y la potencia de pérdidas Pperdas. Por su parte, la eficiencia está

dada por la relación entre la potencia de activa en la resistencia equivalente Po y la potencia

activa de entrada Pin:

Pin = Po + Pperdas (4.9)

η =
Po
Pin

(4.10)

Por tanto: Substituindo (4.6) e (4.8) em (4.9):

Pin =
V ′campico

2

2 ·R′cam

{
1 +

[
12 + (ω ·R′cam · C ′cam)

2
]
· Rtot

R′cam

}
(4.11)

η =
1

1 +
[
1 + (ω ·R′cam · C ′cam)2

]
· Rtot

R′cam

(4.12)

En (4.12) se observa una dependencia inversa entre la eficiencia y la frecuencia de ope-

ración del inversor (cuanto mayor es la frecuencia de operación, menor la eficiencia). Tener

en cuenta que tanto el circuito equivalente de las cámaras R′cam-C ′cam así como la resisten-

cia de pérdidas Rtot, dependen de la frecuencia de operación del inversor. Adicionalmente,

cuanto mayor es la frecuencia de operación del inversor, aumenta el valor de la capacitancia

C ′cam (disminuyendo el valor de la eficiencia en orden cuadrático) y disminuye el valor de la

resistencia R′cam (aumentando el valor de la eficiencia en orden lineal) [7].

4.4.4. Ecuacionamiento de los componentes semiconductores

Análogamente a lo presentado en la sección 3.5, para el inversor de puente completo con

desfasaje presentado en la Figura 4.1, obtenemos la Tabla 4.1 en base a las Figuras 4.2 y 4.3.

4.5. Control Digital

La estrategia de control para este inversor emplea una misma malla para dos modos

de control, de potencia y de voltaje. El modo de control de potencia permite controlar la

potencia activa que es suministrada a las cámaras de descarga ante variaciones de carga, esto
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TABLA 4.1: Fórmulas para selección de componentes semiconductores.

Parámetro

Voltaje [V] Corriente [A]

Drenador-Surtidor Media Eficaz Pico

Comp. Q1-Q4 Vo

√
2 · I ′camef
π

I ′camef√
2

√
2 · I ′camef

considerando que el voltaje en las cámaras de descarga no supone un riesgo para la misma.

El modo de control de voltaje permite controlar el voltaje pico en las cámaras de descarga,

esto cuando la potencia activa tiene menos prioridad en comparación a la protección de las

cámaras de descarga ante daños por sobre voltaje. Dependiendo de la aplicación, se escoje

el modo de control.

4.5.1. Malla de control

La Figura 4.5 muestra la malla de control, la cual monitorea tanto la corriente como el

voltaje en la carga Rcam-Ccam. En adición, podemos observar el controlador Fuzzy de dos

entradas (error y derivada del error) y una salida (variable de control para el desfasaje). Bási-

camente, conforme a la Figura 4.2, la salida del controlador Fuzzy controla el desfasaje entre

el comando del brazo Q1-Q2 con el comando del brazo Q3-Q4. El comando de estos brazos

es el mismo, siempre teniendo en cuenta los tiempos muertos. Por otro lado, el desfasaje Φ

esta limitado entre 0 y 50 % de la frecuencia de conmutación del inversor.

4.5.2. Controlador Fuzzy

El objetivo de este controlador Fuzzy es generar una salida de control nula para un error

de entrada nulo, esto por la característica principal del desfasaje en los comandos de los

brazos Q1-Q2 y Q3-Q4. Observar en la Figura 4.4, que cuanto mayor es el desfasaje Φ,

menor es el ancho de los pulsos de voltaje y por consiguiente, menor la potencia que se

suministra a la carga, teniendo esto en cuenta, la tarea de la salida de control del controlador

Fuzzy es ajustar el desfasaje teniendo en cuenta la característica Desfasaje Φ Inv. Pro. a la

potencia suministada a la carga, a fin de obtener los valores de referencia deseados.

Ahora, esta salida de control es calculada en función de dos entradas, la primera de

ellas y las más importante, el error que se obtiene al restar la potencia de referencia (o

voltaje pico de referencia) y la potencia instantánea (o voltaje pico instantáneo). La otra
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Figura 4.5: Malla de control [Elaboración Propia].

entrada al controlador Fuzzy es la derivada del error que mide el cambio del error. En el

caso que el error sea positivo para una salida de control dada (desfasaje dado), este error

positivo se reflejará en una salida de control positiva que se restará de su valor anterior y por

consiguiente, disminuirá el valor actual de la salida de control (disminución del desfasaje),

lo que se traduce en más potencia a la carga y una reducción del error.

Fuzificación

El detalle de las funciones de pertenencia de las entradas error y derivada del error se

muestran en la Figura 4.6, observándose cinco (05) funciones por cada entrada con universos

diferentes en función de los valores de referencia Vmaxref y Poref .

Error:

EGN: Error grande negativo.

EPN: Error pequeño negativo.
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EN: Error nulo.

EPP: Error pequeño positivo.

EGP: Error grande positivo.

Derivada del error:

VGN: Variación grande negativa.

VN: Variación pequeña negativa.

VN: Variación nulo.

VPP: Variación pequeña positiva.

VGP: Variación grande positiva.

Tener en cuenta que la ganancia mostrada en la Figura 4.5 relaciona los valores de refe-

rencia Vmaxref y Poref para un solo par de universos independientes del modo de control.

EGN EPN EN EPP EGP
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0.8Po_ref

-0.8VMax_ref
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0
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VGN VPN VN VPP VGP
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1

Figura 4.6: Funciones de pertenencia de las entradas: Error (Arriba), Derivada del error

(Abajo) [Elaboración Propia].

Defuzificación

El detalle de las funciones de pertenencia de la salida de control se muestra en la Figu-

ra 4.7, observándose cinco (05) funciones y un universo que depende de la frecuencia de

conmutación Ts del inversor, la cual es dividida por un factor de 10−5.

DGN: Desfasaje grande negativo.

PN: Desfasaje pequeña negativo.
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DN: Desfasaje nulo.

DPP: Desfasaje pequeña positivo.

DGP: Desfasaje grande positivo.

DGN DPN DN DPP DGP

10^(-5)Ts-10^(-5)Ts 0

0

1

Figura 4.7: Funciones de pertenencia de la salida [Elaboración Propia].

Reglas

El detalle de las reglas para el controlador Fuzzy se presenta en la Tabla 4.2. Básicamente

podemos observar que para un valor de error dentro a la función de pertenencia EN, le

corresponde una variable de control DN. También, para una variación grande positiva del

error (VGP) con un error grande negativo (EGN), le corresponde una variable de control

pequeña negativa (DPN) con objetivo de reducir dicha variación del error.

TABLA 4.2: Reglas para el controlador Fuzzy.

Derivada del error

VGN VPN VN VPP VGP

E
rr

or

EGP DPP DGP DGP DGP DGP

EPP DPP DGP DPP DPP DPP

EN DN DN DN DN DN

EPN DPN DPN DPN DGN DPN

EGN DGN DGN DGN DGN DPN

Características adicionales

Para el controlador Fuzzy, se consideraron las siguientes características:

AND método: producto.

Implicación: producto.

Agregación: máximo.

Defuzificación: centroide.
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Limitador

Conforme a la Figura 4.5, para las entradas del controlador Fuzzy, los limitadores siguen

las siguientes funciones.

Para el error:

if entrada <= −0,8 · Vmaxref
salida = −0,8 · Vmaxref ;

elseif entrada >= 0,8 · Vmaxref
salida = 0,8 · Vmaxref ;

else

salida = entrada;

end

Para la derivada del error:

if entrada <= −0,6 · Vmaxref
salida = −0,6 · Vmaxref ;

elseif entrada >= 0,6 · Vmaxref
salida = 0,6 · Vmaxref ;

else

salida = entrada;

end

Para la entrada del modulador PWM:

if entrada <= 0 % · Ts
salida = 0 % · Ts;

elseif entrada >= 49 % · Ts
salida = 49 % · Ts;

else

salida = entrada;

end

Modulador PWM

Conforme a la Figura 4.3, ambos brazosQ1-Q2 yQ3-Q4 tienen el mismo comando, igual

al mostrado en la Figura 4.8. Recordar que la variable de control a la salida del controlador

Fuzzy es el desfasaje, no esta relacionado a ninguna razón cíclica.

0.48Ts0 0.52Ts Ts

A B

Figura 4.8: Comando de cada Brazo [Elaboración Propia].



CAPÍTULO V

CASO DE ESTUDIO Y PRESENTACIÓN DE RESULTADOS

El laboratorio de Electrónica de Potencia (Facultad de Ingeniería - Ilha Solteira) de la

Universidad Estadual Paulista “Julio de Mesquita Filho” - Brasil, adquirió un generador de

ozono comercial conforme al Anexo E, al cual se le hizo ensayos para determinar el modelo

equivalente de las cámaras de descarga para una frecuencia de operación de 20 KHz. En

adición, se desenvolvió un transformador elevador de voltaje para una frecuencia de opera-

ción de 20 KHz, así como ensayos de laboratorio respectivos para el transformador. Tener en

cuenta que se tomarán estos ensayos para los objetivos del presente documento de tesis.

5.1. Modelos equivalentes y consideraciones para el inversor

5.1.1. Transformador

Los resultados de los ensayos son presentados en la Figura 5.1 para una frecuencia de

operación de 10 Khz y para el lado primario del transformador. En importante señalar que la

relación de vueltas del transformador es de 22:1 [27].

Reqp

28,986+5,684.10-3.fs mΩ 

Leqp

11,15 µHReqp

28,986+5,684.10-3.fs mΩ 

Leqp

11,15 µH

Figura 5.1: Transformador elevador de voltaje [27].

Conforme a la Figura 5.1:

Reqp = 28, 986 + 5, 684 · 10−3 · fs mΩ

Leqp = 11,15 µH (5.1)
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5.1.2. Cámaras de descarga

Los resultados de los ensayos son presentados en la Figura 5.2 para una frecuencia de

operación de 20 Khz [27]. Conforme a las Figuras 5.1 y 5.2, para 660 W:

Ccam = 0,734 nF

Rcam = 20,4 kΩ

n = 22 (5.2)

Por tanto, tenemos el modelo equivalente de las cámaras de descarga referidas al lado

primario del transformador:

C ′cam = 0,734 · 222 nF = 0,355 µF

R′cam =
20,4

222 kΩ = 42,15 Ω (5.3)

Ccam

0.734 nF

Rcam

67.32 kΩ 

Ccam

0.734 nF

Rcam

20.4 kΩ 

200 W

660 W

Figura 5.2: Modelo Equivalente de 14 cámaras de descarga para 200 W y 660 W

[Elaboración propia].

5.1.3. Consideraciones del inversor

Considerando una frecuencia de resonancia de 14.88 kHz para la carga del inversor, así

como el siguiente valor de capacitor serie Cs:

wr = 2 · π · 14,88 · 103 rad/seg

Cs = 330 nF (5.4)

Por tanto, reemplazando (5.1) y (5.4) en (4.3), teniendo en cuenta Ls = Ltot − Leqp:

Ls = 0,55 mH (5.5)
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5.2. Consideraciones y datos para proyecto de componentes

Para los resultados de simulación se toma el generador comercial de 660 W del Anexo

E, así como La Tabla 5.1.

TABLA 5.1: Consideraciones y datos para proyecto de componentes.

Nombre Valor

In
ve

rs
or

C
on

ve
rt

id
or

Pin Potencia de entrada 660 W

Vin Voltaje de entrada 220 V-rms

∆ILin Variación de corriente en el inductor de entrada 0.33 A

Vo Bus DC 400 V

∆Vo Variación de voltaje del bus DC 2.2 V

fs Frecuencia de conmutación convertidor 50 kHz

Ts Período de conmutación convertidor 20 µseg

η Eficiencia de la etapa convertidora 0.975

fs Frecuencia de conmutación inversor 20 kHz

Ts Período de conmutación inversor 50 µseg

5.2.1. Componentes pasivos del convertidor

Tomando los datos presentados en la Tabla 5.1 y reemplazándolos en la Tabla 3.1, con-

siderando Po = η · Pin, obtenemos los componentes pasivos del convertidor elevador deta-

llados en las Tablas 5.2 y 5.3. Tener en cuenta lo detallado en el Anexo B en relación a los

inductores.

TABLA 5.2: Características de componentes pasivos del convertidor.

Valor

C
om

po
ne

nt
e

Lin 6 mH

Ro 248.64 Ω

Co 2000 µF

Lr 50 µH

Cfly 10 nF x 292.5 V
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TABLA 5.3: Elección de componentes pasivos del convertidor.

Elección Valor Pérdida Valor
C

om
po

ne
nt

e Lin Núcleo EE 70/68/19 6 mH RcuLin 0.512 Ω

Co Electrolítico 2 × 1000 µF × 500 V RSE 0.1 Ω

Lr Núcleo POT 2213 50 µH RcuLr 6.7 mΩ

Cfly Poliéster 10 ηF × 630 V

5.2.2. Componentes semiconductores del convertidor

Tomando los datos presentados en la Tabla 5.1 y reemplazándolo en la Tabla 3.2, consi-

derando Po = η ·Pin, obtenemos los componentes semiconductores del convertidor elevador

detallados en las Tablas 5.4 y 5.5.

TABLA 5.4: Características de componentes semiconductores del convertidor.

Parámetro

Voltaje [V] Corriente [A]

Drenador-Surtidor Inverso Media Eficaz Pico

C
om

po
ne

nt
e

Qpri

400

1. 025 1.705 4.302

Qsec 0.527 0.585 4.137

D 1.609 2.377 4.302

D2 400 0.527 0.585 4.137

D3 0.527 0.585 4.302

TABLA 5.5: Elección de componentes semiconductores del convertidor.

Elección Pérdida Valor Elemento Valor

C
om

po
ne

nt
e

Qpri IRF820 RDS(on) 3 Ω Coss 60 pF

Qsec IRG4RC10S VCE(on) 1.1 V

D MUR460 VFD 1.25 V Cj 7 pF

D2 MUR260 VFD2
1.3 V

D3 MUR260 VFD3
1.3 V
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5.2.3. Componentes pasivos del inversor

Tomando tanto los datos presentados en la Tabla 5.1, considerando Po = η ·Pin, así como

(5.4) y (5.5) para reemplazarlos en (4.5), (4.6) y (4.7), obtenemos:

|Z ′cam| = 20,3 Ω

V ′campico = 233 V

I ′camef = 8,1145 A (5.6)

A partir de (5.4), (5.5) y (5.6), obtenemos los componentes pasivos del inversor detallados

en la Tabla 5.6. Tener en cuenta nuevamente lo detallado en el Anexo B en relación a los

inductores.

TABLA 5.6: Elección de componentes pasivos del inversor.

Elección Valor Pérdida Valor

C
om

p Ls Núcleo EE 70/68/19 0.55 mH RcuLs 0.09 Ω

Cs Poliéster 330 ηF × 630 V

5.2.4. Componentes semiconductores del inversor

A partir de la Tabla 5.1 y de la ecuación (5.6) en la Tabla 4.1, obtenemos los componentes

semiconductores del inversor detallados en las Tablas 5.7 y 5.8.

TABLA 5.7: Características de componentes semiconductores del inversor.

Parámetro

Voltaje [V] Corriente [A]

Drenador-Surtidor Media Eficaz Pico

Comp. Q1-Q4 400 V 3.7 5.8 11.5

TABLA 5.8: Elección de componentes semiconductores del inversor.

Elección Pérdida Valor Elemento Valor

Comp. Q1-Q4 SiHG35N60E RDS(on) 0.082 Ω Coss 120 pF
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5.3. Consideraciones y datos para el control

Se considera la Tabla 5.9 (incluyendo la ecuación (3.46) y la Tabla 5.1) como datos base

para el control digital tanto del convertidor como del inversor.

TABLA 5.9: Consideraciones y datos para el control.

Nombre Valor

Pa
rá

m
et

ro
s

Ta Periodo de muestreo 41.67 µs

GPWM Ganancia PWM 1 V−1

GILin
Ganancia del sensor de corriente 1

GVrec Ganancia del sensor de voltaje en la rectificación 0.0133

GVo Ganancia del sensor de voltaje 0.0025

Gad Ganancia del convertidor A/D 1

Vref Voltaje de referencia 1 V

ωa Frecuencia de corte del filtro pasa bajas 2π5 krad/s

fcruc Frecuencia de cruzamiento de la malla de corriente 5 kHz

fcruv Frecuencia de cruzamiento de la malla de voltaje 10 Hz

θ Margen de fase 40 - 70◦

5.3.1. Compensador de corriente del convertidor

Reemplazando los datos de la Tablas 5.1, 5.2, 5.3 y 5.9 a través del conjunto de ecuacio-

nes (3.39), (3.41), (3.42), (3.43) y (3.45), resulta en la siguiente función de transferencia del

compensador de corriente en el dominio de la Transformada Z:

Hc (z) =
0,9181 · z3 − 0,132 · z2 − 0,7511 · z + 0,299

z3 + 0,4154 · z2 − 0,9164 · z − 0,499
(5.7)

La Figura 5.3 muestra el diagrama de bode en malla abierta sin compensador de la malla

de control de corriente, esto es, la ecuación (3.41). En esta figura se puede observar que

básicamente el sistema es inestable. Por consiguiente, la Figura 5.4 presenta el diagrama de

bode en malla abierta con compensador, observándose que el sistema es estable con margen

de fase igual a 48◦ a una frecuencia de cruzamiento de 4.99 kHz que atiende a lo especificado

en la Tabla 5.9.
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Figura 5.3: Malla de corriente en lazo abierto sin compensador [Matlab].

Figura 5.4: Malla de corriente en lazo abierto con compensador [Matlab].

5.3.2. Compensador de voltaje del convertidor

Reemplazando los datos de la Tablas 5.1, 5.2, 5.3 y 5.9 a través del conjunto de ecua-

ciones (3.57), (3.58), (3.59) y (3.60), resulta en la siguiente función de transferencia del

compensador de voltaje en el dominio de la Transformada Z:

Hv (z) =
29,02 · z − 28,98

z − 1
(5.8)

La Figura 5.5 muestra el diagrama de bode en malla abierta sin compensador de la malla
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de control de voltaje, esto es, la ecuación (3.58). En esta figura se puede observar que bá-

sicamente el sistema sería estable a una frecuencia infinita. Por consiguiente, la Figura 5.6

presenta el diagrama de bode en malla abierta con compensador, observándose que el siste-

ma es estable con margen de fase igual a 66.6◦ a una frecuencia de cruzamiento de 10.2 Hz

que atiende a lo especificado en la Tabla 5.9.

Figura 5.5: Malla de voltaje en lazo abierto sin compensador [Matlab].

Figura 5.6: Malla de voltaje en lazo abierto con compensador [Matlab].

Para mayor detalle del proceso del cálculo de los compensadores de corriente y voltaje,

revisar el Anexo C.
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5.4. Resultados de simulación

Para los resultados de simulación se empleará dos software, PSIM para simulación del

convertidor y Simulink de MATLAB para simulación del inversor (dado que PSIM no tiene

un tool para Fuzzy).

5.4.1. Convertidor elevador “Flying Capacitor” CCM PFC

5.4.1.1. Circuito

La Figura 5.8 presenta el circuito a simular empleando el software PSIM. Observar que

Qsec está representado por un IGBT sin diodo antiparalelo, sin embargo, este elemento no

está disponible en PSIM por que solo se ha colocado para visualización, un switch ideal lo

está reemplazando.

5.4.1.2. Voltaje y corriente de entrada

La Figura 5.7 presenta los resultados de la corrección activa del factor de potencia, ob-

servándose prácticamente en fase al voltaje de entrada y a la corriente de entrada. El factor

de potencia conforme el simulador PSIM resultó en 0.997.

4.9 4.92 4.94 4.96 4.98 5
Time (s)

0

-200

-400

200

400

Vin Iin*25

Figura 5.7: Vin vs Iin [PSIM].

5.4.1.3. Corriente de entrada - Armónicos

La Figura 5.9 presenta los armónicos de la corriente entrada para una fundamental de

4.2 A. En adición, conforme a la norma IEC 61000-3-2 [28], se presenta, en la Tabla 5.10 y

Figura 5.10, una comparativa entre la norma IEC 61000-3-2 y los armónicos obtenidos.
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Figura 5.8: Circuito del convertidor [PSIM].
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500 1000 1500 2000 2500
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0.1

0.12
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0.16

0.18

Iin

Figura 5.9: Análisis espectral de Iin [PSIM].

TABLA 5.10: Comparación entre los límites de corriente de Iin y norma IEC 61000-3-2.

IEC 61000-3-2 Simulación

n [A] [A]

O
rd

en
de

la
rm

ón
ic

o

3 2.3 0.1786

5 1.14 0.0169

7 0.77 0.0156

9 0.4 0.0154

11 0.33 0.0152

13 0.21 0.0148

15 ≤n≤ 39
0,15 · 15

n
...

0.1786
0.0169 0.0156 0.0154 0.0152 0.0148

2.3

1.14

0.77

0.4
0.33 0.21

0

1

1

2

2

3

3 5 7 9 11 13

 Simulación            IEC 61000-3-2

Figura 5.10: Comparación gráfica entre los límites de corriente de Iin y norma.

La distorción armónica total (THD) obtenida en simulación fue de 5.18 %.
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5.4.1.4. Corriente en el inductor de entrada - Conmutación

La Figura 5.11 muestra la corriente a través del inductor de entrada Lin para medio

periodo de red, en donde se puede visualizar la conmutación gracias a la malla de control de

corriente. Los resultados de simulación mostrados en la Figura 5.11 están en conformidad

con lo presentado en las Figuras 3.3 y 3.4.

0.9 0.902 0.904 0.906 0.908

Time (s)

0

-1

1

2

3

4

5

ILin

Figura 5.11: Corriente en el inductor de entrada [PSIM].

La Figura 5.12 muestra mayor detalle de la conmutación en la corriente a través de in-

ductor de entrada Lin, nuevamente en conformidad con lo presentado en la parte derecha de

la Figura 3.4. En adición se puede apreciar una variación de corriente de 0.24 A, menor que

lo proyectado en la Tabla 5.1.

0.937 0.9371 0.9372 0.9373

Time (s)

4.1

4.2

4.3

4.4

ILin

Figura 5.12: Detalle de la corriente en el inductor de entrada [PSIM].
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5.4.1.5. Voltaje de salida

La Figura 5.13 presenta los resultados del control digital sobre el voltaje de salida Vo, en

donde se puede observar un valor medio de 400 V y una variación de voltaje pico a pico de

2.16 V, resultando en conformidad a lo proyectado en la Tabla 5.1.

4.9 4.92 4.94 4.96 4.98 5

Time (s)

398.5

399

399.5

400

400.5

401

401.5

Vo

Figura 5.13: Voltaje de salida [PSIM].

5.4.1.6. Voltaje de salida - Degraus de carga

La Figura 5.14 presenta los resultados de la perturbación en el voltaje de salida para

degraus de carga de 100 a 50 %, de 50 a 100 %, de 100 a 200 % y de 200 a 100 %; resultando

en una estabilidad en el voltaje de salida.

3.5 4 4.5 5

Time (s)

390

395

400

405

410

Vo

100% 50% 100%
200%

100%

Figura 5.14: Estabilidad del voltaje de salida ante degraus de carga [PSIM].
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5.4.1.7. Corriente de entrada - Degraus de carga

Por su parte, la Figura 5.15 presenta los resultados de variación de potencia de entrada

reflejado en la corriente de entrada para los mismos degraus de carga de 100 a 50 %, de 50 a

100 %, de 100 a 200 % y de 200 a 100 %.

3.5 4 4.5 5

Time (s)

0

-5

-10

5

10

Iin

100%

50%

100%

200%

100%

Figura 5.15: Variación de la corriente de entrada ante degraus de carga [PSIM].

5.4.1.8. Compensador de voltaje - Degraus de carga

Por su parte, para permitir la estabilidad mostrada en las Figuras 5.14 y 5.15, el compen-

sador de voltaje actualiza la corriente de referencia conforme se presenta en la Figura 5.16.

Para los degraus de carga de 100 a 50 % (aplica un factor de 0.5), de 50 a 100 % (factor de

1), de 100 a 200 % (factor de 2) y de 200 a 100 % (factor de 1).

3.5 4 4.5 5

Time (s)

0

0.5

1

1.5
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100%

50%

100%

200%

100%

Figura 5.16: Compensador de voltaje ante degraus de carga [PSIM].
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5.4.1.9. Compensador de corriente

La Figura 5.17 muestra la salida del compensador de corriente, el cual tiene la forma que

describe la ecuación (3.3). Observar el detalle del recorte dado por el limitador a la salida de

este compensador. La importancia del limitador permite el libre comando del transistor Qsec.

4.95 4.96 4.97 4.98 4.99 5

Time (s)

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Hc

Figura 5.17: Compensador de corriente [PSIM].

5.4.1.10. Error a la entrada de compensadores

La parte superior de la Figura 5.18 muestra el error de entrada al compensador de corrien-

te, por su parte, la parte inferior de la Figura 5.18 muestra el error de entrada al compensador

de voltaje.

0

-0.1

0.1

0.2

Error_Hc

4.9 4.92 4.94 4.96 4.98 5

Time (s)

0

-0.002

0.002

Error_Hv

Figura 5.18: Compensador de corriente [PSIM].
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5.4.1.11. Transistor principal

La Figura 5.19 muestra los resultados de conmutación suave en el transistor principal

Qpri, involucrando esfuerzos de voltaje en el drenador-surtidor, esfuerzos de corriente a tra-

vés del transistor y comando del mismo. Observar la conducción con voltaje cero ZVS y el

bloqueo con un aumento gradual en el voltaje drenador-surtidor gracias a Coss.

Conducción 

ZVS

Bloqueo 

ZVS

0.99501 0.995015 0.99502 0.995025 0.99503

Time (s)

0

100

200

300

400

VdsQpri IQpri*50 VgQpri*100

Figura 5.19: Formas de onda en el transistor principal Qpri [PSIM].

5.4.1.12. Transistor secundario

La Figura 5.20 muestra los resultados de conmutación suave en el transistor secundario

Qsec. Observar la conducción con corriente cero ZCS debido a la carga de Lr y el bloqueo

con voltaje cero ZVS debido a la corriente constante mantenida en Lr.

Conducción 

ZCS

Bloqueo 

ZVS

0.99501 0.995015 0.99502 0.995025 0.99503

Time (s)

0

100

200

300

400

VdsQsec IQsec*50 VgQsec*100

Figura 5.20: Formas de onda en el transistor secundario Qsec [PSIM].
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5.4.1.13. Diodo principal

La Figura 5.21 muestra los resultados de conmutación suave en el diodo principal D,

análogo a los transistores principal y secundario. Observar la conducción con voltaje cero

ZVS y el bloqueo con corriente cero ZCS debido a la carga de Lr.

0.99501 0.995015 0.99502 0.995025 0.99503
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100
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ZVS
Bloqueo 

ZCS

Figura 5.21: Formas de onda en el diodo principal D [PSIM].

5.4.1.14. “Flying Capacitor”

La Figura 5.22 muestra los resultados de transferencia de energía. Observar en primera

instancia la transferencia de energía del voltaje de entrada al inductor Lr, luego gracias a la

conducción del diodo D2, transferencia del inductor Lr al capacitor “Flying”, finalmente,

gracias a la conducción del diodo D3, transferencia del capacitor “Flying” a la carga.
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Figura 5.22: Formas de onda de transferencia de energía [PSIM].
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5.4.2. Inversor de puente completo resonante con desfasaje

5.4.2.1. Circuito

La Figura 5.23 presenta el circuito a simular empleando el software SIMULINK. Para

detalles del controlador Fuzzy, revisar el Anexo D.

Figura 5.23: Circuito del inversor [SIMULINK].
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A continuación, resultados para un voltaje pico de salida de 5 kV (Po = 627,4125 W).

5.4.2.2. Voltaje y corriente de entrada

La Figura 5.24 presenta los resultados para el voltaje y la corriente de entrada.
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Figura 5.24: Vo vs Iin [SIMULINK].

5.4.2.3. Voltaje de carga, corriente de carga/cámaras y voltaje en las cámaras referi-

das al primario del transformador

La Figura 5.25 presenta los resultados, observándose el comportamiento inductivo de la

carga (Vcarga adelante de Icarga/I ′cam). En adición, se observa el comportamiento capacitivo

en las cámaras de descarga (I ′cam adelante de V ′cam).
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Figura 5.25: Vcarga, I ′cam y V ′cam [SIMULINK].
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5.4.2.4. Voltaje y corriente en las cámaras de descarga

La Figura 5.26 presenta los resultados para las cámaras de descarga, observándose un

voltaje en el orden de los kilovolts [kV] y una corriente en el orden de los amperios [A].

Observar nuevamente el comportamiento capacitivo de las cámaras de descarga.
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Figura 5.26: Vcam e Icam [SIMULINK].

5.4.2.5. Voltaje y corriente en capacitor serie

La Figura 5.27 presenta los resultados para el capacitor serie Cs. Observar que los niveles

de voltaje no alcanzan el orden de los kilovolts [kV], más o menos se visualiza como voltaje

pico de entre 260 a 300 V. Por tanto, la elección de un capacitor de poliester de 630 V

conforme a la Tabla 5.6 es adecuada.
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Figura 5.27: Voltaje y corriente en Cs [SIMULINK].
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5.4.2.6. Voltaje y corriente en el inductor serie

La Figura 5.28 presenta los resultados para el inductor serie Ls. Observar que los niveles

de voltaje alcanzan el orden de los kilovolts [kV].
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Figura 5.28: Voltaje y corriente en Ls [SIMULINK].

5.4.2.7. Comando de los transistores

Para que suceda lo hasta aquí presentado en la subsección inversor puente completo

con desfasaje, la Figura 5.29 presenta los resultados para los comandos de los transistores,

observándose la similitud con la Figura 4.8 para cada brazo. Observar también el desfasaje

entre el comando de Q1 y Q3 siendo aproximadamente el 50 % del periodo de conmutación.
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Figura 5.29: Comando de transistores [SIMULINK].
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5.4.2.8. Brazo Q1 −Q2

La Figura 5.30 presenta los resultados de conmutación suave para el brazo Q1 − Q2.

Observar que este brazo tiene mayor conducción de los diodos antiparalelo. El comando a

conducir del transistor se realiza en cuanto el diodo antiparalelo se encuentra en conducción,

por su parte el bloqueo se realiza con un aumento gradual del voltaje drenador-surtidor.
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Figura 5.30: Brazo Q1 −Q2 [SIMULINK].

5.4.2.9. Brazo Q3 −Q4

La Figura 5.31 presenta los resultados de conmutación suave para el brazo Q3 − Q4.

Observar que este brazo tiene mayor conducción de los transistores. El comando a conducir

y el bloqueo es análogo al brazo Q1 −Q2.
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Figura 5.31: Brazo Q3 −Q4 [SIMULINK].
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A continuación se presentan resultas para modos de control conforme a la Figura 4.5, esto

es, modo de control de voltaje donde se controla el voltaje pico en las cámaras de descarga y

el modo de control de potencia donde se controla la potencia activa de salida en las mismas.

5.4.2.10. Voltaje y corriente en las cámaras de descarga - modos de control

Las Figuras 5.32 y 5.33 presenta los resultados para modos de control en las cámaras de

descarga. Como se puede observar en la Figura 5.32, al inicio se tiene un modo de control

de voltaje, variando el voltaje pico de referencia, observándose un control rápido pasando de

5.5 kV a 7.5 kV, de 7.5 kV a 2.2 kV y de 2.2 kV a 5.5 kV. En seguida, se tiene un modo de

control de potencia variando el potencia activa de referencia, observándose un control rápido

pasando de 630 W a 1260 W, de 1260 W a 315 W y de 315 W a 630 W.
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Figura 5.32: Modos de control para Vcam [SIMULINK].
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Figura 5.33: Modos de control para Icam [SIMULINK].
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5.4.2.11. Desfasaje - modos de control

La Figura 5.34 presenta los resultados para el desfasaje en relación a los modos de con-

trol evidenciados en las Figuras 5.32 y 5.33. Observar que a medida que se solicita mayor

voltaje pico o mayor potencia, el desfasaje disminuye haciendo más ancho al voltaje de carga

(conforme a la Figura 4.3).
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Figura 5.34: Desfasaje [SIMULINK].

5.4.2.12. Voltaje pico en las cámaras de descarga - modos de control

La Figura 5.35 presenta los resultados para el voltaje pico en las cámaras de descarga en

relación a los modos de control. Observar el seguimiento a medida que se solicita distintos

valores de voltaje pico y/o potencia de salida conforme a la Figura 5.32.
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Figura 5.35: Voltaje pico en las cámaras de descarga [SIMULINK].
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5.4.2.13. Potencia de salida - modos de control

La Figura 5.36 presenta los resultados para la potencia de salida en las cámaras de des-

carga en relación a los modos de control. Observar el seguimiento a medida que se solicita

distintos valores de voltaje pico y/o potencia de salida conforme a la Figura 5.32.

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
Time (s)

0

500

1000

1500
Potencia activa de salida

Figura 5.36: Potencia de salida [SIMULINK].

5.4.2.14. Error a la entrada del controlador Fuzzy - modos de control

La Figura 5.37 presenta los resultados para el error a la entrada del controlador Fuzzy en

relación a los modos de control. Observar el seguimiento análogo a las Figuras 5.35 y 5.36.

Notar las partes en que pareciera que el error se mantiene constante, esto sucede porque no

es posible alcanzar los niveles de voltaje pico y/o potencia solicitados.

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
Time (s)

-250

-200

-150

-100

-50

0

50

100

150

200

250
Error

Figura 5.37: Error a la entrada del controlador Fuzzy [SIMULINK].



CONCLUSIONES Y RECOMENDACIONES

Tener en cuenta que el convertidor elevador “flying capacitor” en modo de conducción

continua y corrección activa del factor de potencia desarrollado en el capítulo III se entiende

como etapa convertidora AC-DC y el inversor de puente completo resonante con desfasaje

desarrollado en el capítulo IV se entiende como etapa inversora DC-AC.

CONCLUSIONES

Se desenvolvió con éxito un convertidor resonante capaz de suministrar adecuados

formatos de corriente y voltaje (conforme a la Figura 5.26) a un conjunto de 14 cámaras

de descarga para una potencia de entrada de 660 W y una eficiencia global obtenida en

simulación de 95.04 %. Cámaras empleadas en aplicaciones de generación de ozono.

El formato del voltaje obtenido y aplicado para el conjunto de 14 cámaras de descarga

fue sinusoidal AC con frecuencia de 20 kHz y valor pico de 5 kV.

Los transistores de la etapa inversora DC-AC del convertidor resonante conmutan sua-

vemente bajo voltaje cero (ZVS) conforme a las Figuras 5.30 y 5.31, resultando en una

eficiencia de 96 % por simulación para esta etapa inversora.

Se desenvolvió un control Fuzzy robusto conforme a la Figura 5.32 para los modos

de control de potencia y de voltaje. Se concluye que si bien el diseño de componentes

fue proyectado para 660 W de potencia de entrada, el convertidor resonante garantiza

el adecuado control de voltaje pico y de potencia activa de salida, que se traduce en

diferentes valores de potencia de entrada.

El factor de potencia del convertidor resonante a cargo de la etapa convertidora AC-DC

fue elevado con un valor obtenido en simulación de 0.997 (conforme a la Figura 5.7) y

una distorción armónica total de 5.18 %. En adición, los armónicos de la corriente de

entrada de la etapa convertidora lograrón atender la Norma Internacional IEC 61000-

3-2 (conforme a la Tabla 5.10 y a la Figura 5.7).

Se logró establecer, para la salida de la etapa convertidora AC-DC, un Bus DC de 400
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V estable y confiable ante variaciones de carga conforme a la Figura 5.14.

Se logró implementar con éxito el control de dos mallas de corriente y voltaje conforme

fue estructurado en las Figuras 3.6 y 3.10.

Cada componente semiconductor de la etapa convertidora AC-DC conmuta suavemen-

te conforme se detalla: El transistor principal entra en conducción y es bloqueado bajo

voltaje cero (ZVS) conforme a la Figura 5.19, el transistor secundario entra en conduc-

ción bajo corriente cero (ZCS) y es bloqueado bajo voltaje cero (ZVS) conforme a la

Figura 5.20, así mismo el diodo principal entra en conducción bajo voltaje cero (ZVS)

y es bloqueado bajo corriente cero (ZCS) conforme a la Figura 5.21. Por lo menciona-

do en este párrafo, la eficiencia en simulación de la etapa convertidora AC-DC resultó

en 99 % para una frecuencia de operación de 50 kHz en los transistores involucrados.

RECOMENDACIONES

El Anexo B es base para el diseño y construcción de inductores necesarios para la

implementación física de este convertidor resonante desarrollado. Se recomienda dife-

renciar los inductores DC empleados en la etapa convertidora AC-DC y los inductores

AC empleados en la etapa inversora DC-AC.

El Anexo C te permite calcular algunas funciones de transferencia necesarias para el

control de este convertidor resonante desarrollado. Se recomienda estudiarlos para su

correcto entendimiento. Tener en cuenta que hay conceptos de transformada bilineal

no abordados en el presente documento que, ante la falta de su conocimiento, podrían

generar polos y/o zeros en el semiplano derecho (para el dominio s) y/o fuera del circu-

lo unitario (para el dominio Z) en las diversas funciones de transferencia mostradas en

el Anexo, resultando en un control inestable del convertidor resonante.

El Anexo D está basado en el correcto conocimiento la dinámica de este convertidor

desarrollado, se recomienda también no considerarlo definitivo.

En una eventual construcción y/o implementación de este convertidor resonante, se

recomienda tener en cuenta que no basta con lo descrito en el presente documento, hay

protecciones que deben realizarse a los convertidores conmutados (o tambien llamadas

fuentes conmutadas) para su correcto y seguro funcionamiento, un ejemplo a tener en

cuanta es la corriente de entrada en la energización del convertidor (“Inrush current”

- del inglés) que puede ser reducida con el empleo de un NTC, etc.
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ANEXO A

GLOSARIO DE TÉRMINOS

ZVS Zero voltage switching, Conmutación bajo voltaje cero.

ZCS Zero current switching, Conmutación bajo corriente cero.

AASS Auxiliary switch assisted soft switcher,

Conmutador suave asistido por interruptor auxiliar.

FLYING CAPACITOR Capacitor que mantiene su carga por un determinado tiempo.

DC Direct current, Corriente continua.

AC Alternative current, Corriente alterna.

AWG American wire gauge, Calibre de alambre americano.

MLT Mean length per turn, Longitud media por vuelta.

IEC International Electrotechnical Commission,

Comisión Electrotécnica Internacional.

CCM Continuous conduction mode,

Modo de conducción continua.
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DCM Discontinuous conduction mode,

Modo de conducción discontinua.

PFC Power factor correction, Corrección del factor de potencia.

THD Total Harmonic Distortion, Distorción armónica total.

UV Ultraviolet Radiation, Radiación ultravioleta.

PWM Pulse width modulation, Modulación por ancho de pulso.

ANTI-ALIASING Suavizado, Filtro que se usa antes de un muestreador

de señal para restringir el ancho de banda de una señal.

FTMA Función de transferencia en malla abierta.

FTMC Función de transferencia en malla cerrada.

RLC Resistor-Inductor-Capacitor.

MOSFET Metal-oxide-semiconductor field-effect transistor,

Transistor de efecto de campo semiconductor de óxido de metal.

IGBT Insulated-gate bipolar transistor,

Transistor Bipolar de Puerta Aislada.
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ANEXO B

PROYECTO DE INDUCTORES

B.1. Metodologia para Inductores DC

Metodologia propuesta por Erickson en 2007 [19], haciendo uso del método Kg que

considera pérdidas de cobre y desprecia pérdidas de nucleo. A continuación el conjunto de

ecuaciones que lo resume:

n · Imax = Bmax ·
lg
µo

L =
µo · Ac · n2

lg

Ku ·WA ≥ n · AW

Rcu = ρ · n ·MLT

AW
(B.1)

Donde:

En función de la geometria del núcleo

Ac: Área transversal del núcleo

WA: Área de la ventana do núcleo

Imax: Corriente pico en el devanado

Bmax: Densidad máxima de flujo

µo: Permeabilidad en el vacio

L: Inductancia

n: Número de vueltas

lg: Longitud del entrehierro

MLT : Longutud media por vuelta

Especificaciones conocidas

Ku: Factor de llenado

Rcu: Resistencia del devanado

ρ: Resistividad del alambre

Especificaciones desconocidas

AW : Área sin alambre

Eliminando n. lg e AW de (B.1):

Ac
2 ·WA

MLT
≥ ρ · L2 · Imax2
Bmax

2 ·Rcu ·Ku

(B.2)

Con:

Kg =
Ac

2 ·WA

MLT
(B.3)

Donde Kg en (B.3) es la llamada constante geométrica del núcleo.
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B.1.1. Litz

El diámetro de cualquier cable utilizado debe cumplir con la siguiente relación:

DW < 2 · 7,5√
fs

cm (B.4)

Substituindo fs = 50 kHz de la Tabla 5.1 en (B.4) para el convertidor:

DW < 0,067082 cm (B.5)

Substituindo fs = 20 kHz de la Tabla 5.1 en (B.4) para el inversor:

DW < 0,1 cm (B.6)

B.1.2. Inductor Lin para el convertidor

De la Tabla 5.2:

Lin = 6 mH (B.7)

ILinpico = IQpripico = 4,302 A (B.8)

Considerando un comportamiento senoidal en la corriente a través del inductor y siendo

conservadores:

ILinef = 3,5 A (B.9)

Sean las pérdidas en el inductor el 1 % de la potencia de salida del convertidor:

Pcu =
1

100
· 634,5 = 6,345 W (B.10)

Por tanto, de Pcu = ILinef
2 ·RcuLin:

RcuLin = 0,52 Ω (B.11)

Considerar para un alambre de cobre y para un inductor simple:

µo = 4 · π · 10−7
H

m

ρ = 1,724 · 10−6 Ω · cm (20◦C) → 2,3 · 10−6 Ω · cm (100◦C)

Ku = 0,5

Bmax = 0,3 T (B.12)
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B.1.2.1. Tamaño del núcleo

Substituyendo de (B.7) a (B.12) en (B.2):

Kg ≥
1,724 · 10−6 ·

(
6 · 10−3

)2 · 4,3022

0,32 · 0,52 · 0,5 · 108 cm5

Kg ≥ 4,91 cm5 (B.13)

De (B.13), se elije el núcleo EE 70/68/19 conforme a Figura B.1, donde:

Ac = 3,24 cm2

WA = 6,75 cm2

MLT = 14 cm

Kg = 5,06 cm5 (B.14)

3

Core
type

(A)
(mm)

Geometrical
constant

Kg

cm5

Geometrical
constant

Kgfe

cmx

Cross-
sectional
area
Ac

(cm2)

Bobbin
winding
area
WA

(cm2)

Mean
length
per turn
MLT
(cm)

Magnetic
path
length
lm
(cm)

Core
weight

(g)

EE12 0.731·10-3 0.458·10-3 0.14 0.085 2.28 2.7 2.34

EE16 2.02·10-3 0.842·10-3 0.19 0.190 3.40 3.45 3.29

EE19 4.07·10-3 1.3·10-3 0.23 0.284 3.69 3.94 4.83

EE22 8.26·10-3 1.8·10-3 0.41 0.196 3.99 3.96 8.81

EE30 85.7·10-3 6.7·10-3 1.09 0.476 6.60 5.77 32.4

EE40 0.209 11.8·10-3 1.27 1.10 8.50 7.70 50.3

EE50 0.909 28.4·10-3 2.26 1.78 10.0 9.58 116

EE60 1.38 36.4·10-3 2.47 2.89 12.8 11.0 135

EE70/68/19 5.06 127·10-3 3.24 6.75 14.0 9.0 280

A2.3 EC core data

Core
type

(A)
(mm)

Geometrical
constant

Kg

cm5

Geometrical
constant

Kgfe

cmx

Cross-
sectional
area
Ac

(cm2)

Bobbin
winding
area
WA

(cm2)

Mean
length
per turn
MLT
(cm)

Magnetic
path
length
lm
(cm)

Thermal
resistance

Rth

(˚C/W)

Core
weight

(g)

EC35 0.131 9.9·10-3 0.843 0.975 5.30 7.74 18.5 35.5

EC41 0.374 19.5·10-3 1.21 1.35 5.30 8.93 16.5 57.0

EC52 0.914 31.7·10-3 1.80 2.12 7.50 10.5 11.0 111

EC70 2.84 56.2·10-3 2.79 4.71 12.9 14.4 7.5 256

A

A

Appendix 2. Mgnetics Design Tables

EE core data

Figura B.1: Núcleos EE [19].
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B.1.2.2. Longitud del entrehierro

lg =
µo · L · Imax2
Bmax

2 · Ac
· 104 m (B.15)

Substituyendo (B.7), (B.8), (B.12) y (B.13) en (B.15):

lg =
4 · π · 10−7 · 6 · 10−3 · 4,3022

0,32 · 3,24
· 104 m

lg = 4,8 mm (B.16)

B.1.2.3. Número de vueltas

n =
L · Imax
Bmax · Ac

· 104 (B.17)

Substituyendo (B.7), (B.8), (B.12) y (B.13) en (B.17):

n =
6 · 10−3 · 4,302

0,3 · 3,24
· 104

n = 266 vueltas (B.18)

B.1.2.4. Tamaño del cable

Imax
AW

≤ Jmax (B.19)

Jmax = 350
A

cm2
(B.20)

De (B.1) y (B.20):
Imax
Jmax

≤ AW ≤
Ku ·WA

n
(B.21)

Substituyendo (B.8), (B.12), (B.14), (B.18) y (B.20) en (B.21):

4,302

350
≤ AW ≤

0,5 · 6,75

266

12,3 · 10−3 cm2 ≤ AW ≤ 12,7 · 10−3 cm2 (B.22)

Por tanto, conforme a (B.5) y (B.22), se forma un litz de 5 cables AWG#23 conforme a

la Figura B.2:

AW = 12,54 · 10−3 cm2 (B.23)
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Appendix 2. Magnetics Design Tables

5

AWG# Bare area,
10-3 cm2

Resistance,
10-6 Ω/cm

Diameter,

16 13.07 131.8 0.137
17 10.39 165.8 0.122
18 8.228 209.5 0.109
19 6.531 263.9 0.0948
20 5.188 332.3 0.0874

21 4.116 418.9 0.0785
22 3.243 531.4 0.0701
23 2.508 666.0 0.0632
24 2.047 842.1 0.0566
25 1.623 1062.0 0.0505

26 1.280 1345.0 0.0452
27 1.021 1687.6 0.0409
28 0.8046 2142.7 0.0366
29 0.6470 2664.3 0.0330
30 0.5067 3402.2 0.0294

31 0.4013 4294.6 0.0267
32 0.3242 5314.9 0.0241
33 0.2554 6748.6 0.0236
34 0.2011 8572.8 0.0191
35 0.1589 10849 0.0170

36 0.1266 13608 0.0152
37 0.1026 16801 0.0140
38 0.08107 21266 0.0124
39 0.06207 27775 0.0109
40 0.04869 35400 0.0096

41 0.03972 43405 0.00863
42 0.03166 54429 0.00762
43 0.02452 70308 0.00685

American wire gauge data

Figura B.2: AWG [19].

B.1.2.5. Resistencia del bobinado

RcuLin =
ρ · n ·MLT

AW
(B.24)

Substituindo (B.12), (B.14), (B.18) y (B.23)en (B.24):

RcuLin =
1,724 · 10−6 · 266 · 14

12,54 · 10−3
Ω

RcuLin = 0,512 Ω (B.25)

Observar que el valor obtenido para RcuLin en (B.25) es menor que el valor proyectado

en (B.11).
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B.1.2.6. Resumen

Para el convertidor se proyectó un inductor de 6 mH con núcleo EE 70/68/19 con entre-

fierro de logitud 4.8 mm. Para el bobinado será utilizado un Litz de 5 cables AWG#23. el

cual debe ser bobinado 266 veces, resultando en una resistencia de pérdidas 0.512 Ω.

B.1.3. Indutor Lr para o convertidor

Análogamente al proyecto del inductor Lin, para el convertidor se proyectó un inductor

de 50 µH con núcleo POT 2213 conforme a la Figura B.3 con entrefierro de logitud 1.9 mm.

Para el bobinado será utilizado un Litz de 5 cables AWG#23. El cual debe ser bobinado 11

veces, resultando en una resistencia de pérdidas 6.7 mΩ.
Appendix 2. Magnetics Design Tables

2

Core
type

(AH)
(mm)

Geometrical
constant

Kg

cm5

Geometrical
constant

Kgfe

cmx

Cross-
sectional
area
Ac

(cm2)

Bobbin
winding
area
WA

(cm2)

Mean
length
per turn
MLT
(cm)

Magnetic
path
length
lm
(cm)

Thermal
resistance

Rth

(˚C/W)

Core
weight

(g)

704 0.738·10-6 1.61·10-6 0.070 0.22·10-3 1.46 1.0 0.5

905 0.183·10-3 256·10-6 0.101 0.034 1.90 1.26 1.0

1107 0.667·10-3 554·10-6 0.167 0.055 2.30 1.55 1.8

1408 2.107·10-3 1.1·10-3 0.251 0.097 2.90 2.00 100 3.2

1811 9.45·10-3 2.6·10-3 0.433 0.187 3.71 2.60 60 7.3

2213 27.1·10-3 4.9·10-3 0.635 0.297 4.42 3.15 38 13

2616 69.1·10-3 8.2·10-3 0.948 0.406 5.28 3.75 30 20

3019 0.180 14.2·10-3 1.38 0.587 6.20 4.50 23 34

3622 0.411 21.7·10-3 2.02 0.748 7.42 5.30 19 57

4229 1.15 41.1·10-3 2.66 1.40 8.60 6.81 13.5 104

A H

Pot core data

Figura B.3: Núcleos POT [19].

B.2. Metodologia para Inductores AC

Metodologia propuesta por Erickson en 2007 [19], haciendo uso del método Kgfe que

considera pérdidas de cobre y pérdidas de nucleo.

Kgfe ≥
ρ · λ2 · Ief 2 ·Kfe2/β
2 ·Ku · Ptot(β+2)/β

(B.26)
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Donde Kgfe en (B.26) es la llamada constante geométrica del núcleo.

B.2.1. Exponente β y coeficiente Kfe de pérdidas del núcleo para un núcleo de ferrita

Erickson en 2007 [19], dispone un valor promedio para el exponente de pérdidas dado en

la siguiente ecuación:

β = 2,6 (B.27)

Erickson en 2007 [19] y Feshki en 2011 [29], proporcianan dos puntos para el coeficiente

de pérdidas dado a continuación:

fs = 75 kHz → Kfe = 7,6 W/T βcm3

fs = 25 kHz → Kfe = 6,65 W/T βcm3 (B.28)

Ahora, coeficientes continuamente variables con fórmula de Ridley-Nace nos permite

utilizar la siguiente fórmula para el coeficiente Kfe:

Kfe = −a · ln (fs) + b (B.29)

Evaluando los puntos de (B.28) en (B.29) nos permite obtener a = −0,8636 y b = −2,09,

por tanto:

Kfe = 0,8636 · ln (fs)− 2,09 (B.30)

B.2.2. Volt-segundos primarios aplicados

Considerando un formato senoidal de corriente y voltaje en el inductor Ls del inversor,

tenemos:

ILs =
√

2 · Ief · sin (2 · π · fs · t)

VLs = Lin
dILin
dt

(B.31)

Conforme a Erickson en 2007 [19]:

λ =

∫ 1
4·fs

1
−4·fs

VLsdt =
√

2 · Ief · Lin · sin (2 · π · fs · t)
∣∣∣∣

1
4·fs

1
−4·fs

λ = 2 ·
√

2 · Ief · Ls (B.32)
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B.2.3. Indutor Ls para el inversor

Reemplazando fs = 20 kHz en (B.30):

Kfe = 6,46 W/T βcm3 (B.33)

Reemplazando (5.5) y (5.6) en (B.32):

λ = 0,0126 V · seg (B.34)

Sean las pérdidas en el inductor el 1.6 % de la potencia de salida del convertidor:

Ptot =
1,6

100
· 634,5 = 10,1512 W (B.35)

B.2.3.1. Tamaño del núcleo

Reemplazando (5.6), (B.12), (B.27), (B.33), (B.34) y (B.35) en (B.26):

Kgfe ≥
1,724 · 10−6 · 0,01262 · 8,11452 · 6,462/2,6

2 · 0,5 · 10,1512(2,6+2)/2,6
· 108

Kgfe ≥ 126,3 · 10−3 cmx (B.36)

De (B.36), se elije el núcleo EE 70/68/19 conforme a Figura B.1, donde:

Ac = 3,24 cm2

WA = 6,75 cm2

MLT = 14 cm

lm = 9 cm

Kgfe = 127 · 10−3 cmx (B.37)

B.2.3.2. Densidad máxima de flujo de CA

∆B =

[
108 · ρ · λ

2 · Ief 2
2 ·Ku

· MLT

WA · Ac3 · lm
· 1

β ·Kfe

] 1
β+2

(B.38)

Reemplazando (5.6), (B.12), (B.27), (B.33), (B.34) y (B.37) en (B.38):

∆B =

[
108 · 1,724 · 10−6 · 0,01262 · 8,11452

2 · 0,5 · 14

6,75 · 3,243 · 9 ·
1

2,6 · 6,46

] 1
2,6+2

∆B = 0,2082 (B.39)
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B.2.3.3. Número de vueltas

n =
λ

2 ·∆B · Ac
· 104 (B.40)

Substituyendo (B.34), (B.37) y (B.39) en (B.40):

n =
0,0126

2 · 0,2082 · 3,24
· 104

n = 94 vueltas (B.41)

B.2.3.4. Longitud del entrehierro

lg =
µo · Ac · n2

Ls
· 10−4 m (B.42)

Substituyendo (5.5), (B.12), (B.37) y (B.41) en (B.42):

lg =
4 · π · 10−7 · 3,24 · 942

0,55 · 10−3
· 10−4 m

lg = 6,54 mm (B.43)

B.2.3.5. Saturación

Observar que el valor obtenido en (B.39) es menor que el valor Bmax de (B.12).

B.2.3.6. Tamaño del cable

AW ≤
Ku ·WA

n
(B.44)

Substituyendo (B.12), (B.37) y (B.41) en (B.44):

AW ≤
0,5 · 6,75

94

AW ≤ 35,9 · 10−3 cm2 (B.45)

Por tanto, conforme a (B.6) y (B.45), se forma un litz de 10 cables AWG#23 conforme a

la Figura B.2:

AW = 25,08 · 10−3 cm2 (B.46)
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B.2.3.7. Pérdidas de potencia

Cobre

Pcu =
ρ · n ·MLT

Aw
· Ief 2 (B.47)

Notar que la resistencia serie de pérdidas Rcu en (B.47) esta dado por:

Rcu =
ρ · n ·MLT

Aw
(B.48)

Reemplazando (5.6), (B.12), (B.37) y (B.41) en (B.47) y (B.48):

Pcu =
1,724 · 10−6 · 94 · 14

25,08 · 10−3
· 8,11452

Pcu = 6 W (B.49)

Rcu =
1,724 · 10−6 · 94 · 14

25,08 · 10−3

Rcu = 0,09 Ω (B.50)

Ferrita

Pfe = Kfe ·∆Bβ · Ac · lm (B.51)

Reemplazando (B.27), (B.33), (B.37) y (B.39) en (B.51):

Pfe = 6,46 · 0,20822,6 · 3,24 · 9

Pfe = 3,2 W (B.52)

Total

Ptot = Pcu + Pfe (B.53)

Reemplazando (B.49) y (B.52) en (B.53):

Ptot = 9,2 W (B.54)

Observar que las pérdidas obtenidas en (B.54) son menores que las proyectadas en (B.35)

B.2.3.8. Resumen

Para el inversor se proyectó un inductor de 0.55 mH con núcleo EE 70/68/19 con entre-

fierro de logitud 6.54 mm. Para el bobinado será utilizado un Litz de 10 cables AWG#23. el

cual debe ser bobinado 94 veces, resultando en una resistencia de 0.09 Ω.



ANEXO C

CÓDIGOS MATLAB



3/27/21 10:40 PM ...\Compensadores_digitales_convertidor.m 1 of 3

%% Compensador de corriente con muestreo a frequencia 24000 y fcru = 5kHz
 
clear all
close all
clc
 
fs = 50*10^3;                                                   % Frecuencia de 
conmutacion.                                                   % Eficiencia
Pin = 660;                                                      % Potencia de entrada.
Vo = 400;                                                       % Voltage de salida.
Vin = 220;                                                      % Valor rms del voltaje 
de red.
ILin_pico = 2*Pin/(Vin*2^0.5);                                  % Corriente pico en el 
inductor.
Lin = 6*10^-3;                                                  % Inductor de entrada.
Ta = 1/(24000);                                                 % Periodo de muestreo.
Gpwm = 1;                                                       % Ganancia PWM.
GILin = 1;                                                      % Ganancia compensador de 
corriente.
Gad = 1;                                                        % Ganancia conversor A/D.
wa = 2*pi*5*10^3;                                               % Frecuencia de corte 
filtro pasa bajas.
 
FTMAc_s = Gpwm*GILin*Gad*Vo*wa/Lin*tf(1,[1 wa 0]);              % Malla abierta en el 
dominio s
FTMAc_z = c2d(FTMAc_s,Ta,'zoh')                                 % Malla abierta en el 
dominio z
FTMAc_b = d2c(FTMAc_z,'tustin')                                 % Malla abierta en el 
dominio bilineal por matlab
 
K1 = Gpwm*GILin*Gad*Vo*(wa*Ta-1+exp(-wa*Ta))/(Lin*wa);
z1 = (1-exp(-wa*Ta)-wa*Ta*exp(-wa*Ta))/(wa*Ta-1+exp(-wa*Ta));
z2 = exp(-wa*Ta);
 
G1 = (z1-1)*K1/(2*(1+z2));
w1 = 2*(1+z1)/(Ta*(z1-1));
w2 = 2/Ta;
w3 = 2*(1-z2)/(Ta*(1+z2));
 
FTMAc_w = tf(G1*conv([1 -w1],[1 -w2]),conv([1 0],[1 w3]))      % Malla abierta en el 
dominio bilineal sin compensador
figure                                                         % Bode de la malla abierta 
sin compensador
h1 = bodeplot(FTMAc_w);
p = getoptions(h1);
p.FreqUnits = 'kHz';
setoptions(h1,p);
grid on
 
fcru = fs/10;
teta = 50;
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c1 = fcru*((1-sin(teta*pi/180))/(1+sin(teta*pi/180)))^0.5;
c2 = 0.45*wa/(2*pi);
p1 = 2.51*fcru*((1+sin(teta*pi/180))/(1-sin(teta*pi/180)))^0.5;
p2 = 3/(2*Ta)*0.97
 
c1_w = 1/(pi*Ta)*tan(pi*c1*Ta);
c2_w = 1/(pi*Ta)*tan(pi*c2*Ta);
p1_w = 1/(pi*Ta)*tan(pi*p1*Ta);
p2_w = 1/(pi*Ta)*tan(pi*p2*Ta);
 
Gc = 1.302e+06;                                                 % Ganancia que tiene que 
ser ajustada
Hc = tf(Gc*conv([1 2*pi*c1_w],[1 2*pi*c2_w]),conv(conv([1 0],[1 2*pi*p1_w]),[1 
2*pi*p2_w]))
Hc_z = c2d(Hc,Ta,'tustin')                                      % Compensador de 
corriente en el dominio Z
 
FTMAc = FTMAc_w*Hc;                                             % Malla abierta en el 
dominio bilineal con compensador
figure                                                          % Bode de la malla 
abierta con compensador
h2 = bodeplot(FTMAc);
p = getoptions(h2);
p.FreqUnits = 'kHz';
setoptions(h2,p);
grid on
 
%% Compensador de voltaje con muestreo a frequencia 24000 y fcru = 10Hz
 
clear all
close all
clc
 
Pin = 660;                                                      % Potencia de entrada.
n = 0.975;                                                      % Eficiencia
Vo = 400;                                                       % Voltage de salida.
Ro = 248.64;                                                    % Resistencia equivalente 
de carga.
Co = 2000*10^-6;                                                % Capacitor de salida.
Vref = 1;                                                       % Voltaje de referencia.
Ta = 1/(24000);                                                 % Periodo de muestreo.
 
G_Vo = 0.0025;
G_ad = 1;
G = Pin*n/(Vref*Vo);
 
Hpv = tf(Ro,[Ro*Co 1]);
FTMAv_s = G_Vo*G_ad*G*Hpv                                       % Malla abierta en el 
dominio s
 
z3 = exp(-Ta/(Ro*Co));
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K2 = G_Vo*G_ad*G*Ro*(1-z3);
 
G2 = K2/(1+z3);
w4 = 2/Ta;
w5 = 2/Ta*(1-z3)/(1+z3);
 
FTMAv_w = G2*tf([-1 w4],[1 w5])                                 % Malla abierta en el 
dominio bilineal sin compensador
figure                                                          % Bode de la malla 
abierta sin compensador
h1 = bodeplot(FTMAv_w);
p = getoptions(h1);
p.FreqUnits = 'Hz';
setoptions(h1,p);
xlim([10^-2 100])
h1.showCharacteristic('AllStabilityMargins')
grid on
exportgraphics(gcf,'Hv_sincomp.pdf','Resolution',1000)
 
Gv = 29;                                                        % Ganancia que tiene que 
ser ajustada
c3 = 15/(2*pi*Ro*Co);
c3_w = 1/(pi*Ta)*tan(pi*c3*Ta);
Hv = Gv*tf([1 2*pi*c3_w],[1 0])
Hv_z = c2d(Hv,Ta,'tustin')                                      % Compensador de voltaje 
en el dominio Z
                                                         
FTMAv_s = FTMAv_w*Hv;                                           % Malla abierta en el 
dominio bilineal con compensador
figure                                                          % Bode de la malla 
abierta con compensador
h2 = bodeplot(FTMAv_s);
p = getoptions(h2);
p.FreqUnits = 'Hz';
setoptions(h2,p);
xlim([10^-2 100])
h2.showCharacteristic('AllStabilityMargins')
grid on
exportgraphics(gcf,'Hv_concomp.pdf','Resolution',1000)
 



ANEXO D

CONTROLADOR FUZZY EN SIMULINK



Updating Membership Function Editor

FIS Name: Fuzzy_Foto FIS Type: mamdani

Current Variable

Name  Error

Type input

Range [-200 200]

And method  prod     

Or method  max      

Implication  prod     

Aggregation  max      

Defuzzification  centroid Help Close

Current Variable

Name Error

Type input

Range  [-200 200]

Display Range  [-200 200]

Current Membership Function (click on MF to select)

Name  EGN

Type  trapmf  

Params  [-350 -220 -100 -40]

181plot points:

Help Close

Ready



Current Variable

Name Variación

Type input

Range  [-150 150]

Display Range  [-150 150]

Current Membership Function (click on MF to select)

Name  VGN

Type  trapmf  

Params  [-150 -150 -105 -60]

181plot points:

Help Close

Selected variable "Variación"

Current Variable

Name Desfasaje

Type output

Range  [-1e-09 1e-09]

Display Range  [-1e-09 1e-09]

Current Membership Function (click on MF to select)

Name  DGN

Type  trimf   

Params  [-1e-09 -8.334e-10 -6.666e-10]

181plot points:

Help Close

Selected variable "Desfasaje"



10. If (Error is EPP) and (Variación is VPN) then (Desfasaje is DGP) (1)
11. If (Error is EGP) and (Variación is VPN) then (Desfasaje is DGP) (1)
12. If (Error is EPP) and (Variación is VGN) then (Desfasaje is DPP) (1)
13. If (Error is EGP) and (Variación is VGN) then (Desfasaje is DPP) (1)
14. If (Error is EGN) and (Variación is VGN) then (Desfasaje is DGN) (1)
15. If (Error is EGN) and (Variación is VPN) then (Desfasaje is DGN) (1)
16. If (Error is EPN) and (Variación is VGN) then (Desfasaje is DPN) (1)
17. If (Error is EPN) and (Variación is VPN) then (Desfasaje is DPN) (1)
18. If (Error is EGP) and (Variación is VGP) then (Desfasaje is DGP) (1)
19. If (Error is EGP) and (Variación is VPP) then (Desfasaje is DGP) (1)
20. If (Error is EPP) and (Variación is VGP) then (Desfasaje is DPP) (1)
21. If (Error is EPP) and (Variación is VPP) then (Desfasaje is DPP) (1)

Connection

and

or

Weight:

1 Delete rule Add rule Change rule << >>

Renamed FIS to "Fuzzy_Inverter" Help Close

EGN 
EN  
EGP 
EPN 
EPP 
none

Error is
If

not

VGN 
VGP 
VPN 
VN  
VPP 
none

Variación is
and

not

DGN 
DN  
DGP 
DPN 
DPP 
none

Desfasaje is
Then

not

1. If (Error is EN) then (Desfasaje is DN) (1)                          
2. If (Error is EGN) and (Variación is VGP) then (Desfasaje is DPN) (1) 
3. If (Error is EPN) and (Variación is VGP) then (Desfasaje is DPN) (1) 
4. If (Error is EGN) and (Variación is VPP) then (Desfasaje is DGN) (1) 
5. If (Error is EPN) and (Variación is VPP) then (Desfasaje is DGN) (1) 
6. If (Error is EGN) and (Variación is VN) then (Desfasaje is DGN) (1)  
7. If (Error is EPN) and (Variación is VN) then (Desfasaje is DPN) (1)  
8. If (Error is EPP) and (Variación is VN) then (Desfasaje is DPP) (1)  
9. If (Error is EGP) and (Variación is VN) then (Desfasaje is DGP) (1)  
10. If (Error is EPP) and (Variación is VPN) then (Desfasaje is DGP) (1)
11. If (Error is EGP) and (Variación is VPN) then (Desfasaje is DGP) (1)
12. If (Error is EPP) and (Variación is VGN) then (Desfasaje is DPP) (1)

X (input):  Error    Y (input):  Variación Z (output):  Desfasaje

X Mesh Points:  15 Y Mesh Points:  15 Evaluate

Plot points:Ref. Input: 101 Help Close

Ready



ANEXO E

GENERADORES DE OZONIO COMERCIALES



w w w . c o s e m a r o z o n o . c o m   

P.I. Cascajal. Calle Sisones, 2. Naves 18-19 

28320 PINTO – MADRID - ESPAÑA  

+34 916 920 018  

     SP Milenium 15G 
AIRE, AGUA Y ALIMENTOS. USO PROFESIONAL. 

Aplicaciones técnicas 

• Producción de ozono variable de 0 

hasta 15000 mg O3/h. 

• Dispone en su interior de compresor 

autónomo de aire por membrana de 

50 L/min. 

• Gas de alimentación: aire comprimido 

o bien oxígeno concentrado. Dispone 

en la parte frontal de indicadores de 

funcionamiento, producción de ozono 

y alarma de incidencia técnica. 

• Refrigeración y enfriamiento por 

ventilación forzada en los laterales. 

• Instalación y sujeción mediante orificios 

en la parte trasera. Fabricado en 

acero inoxidable. 

El ozono se produce por la activación de 

las moléculas de oxígeno mediante una 

descarga eléctrica. Una vez activada la 

molécula de oxígeno se convierte en 

ozono. El ozono es producido de forma 

constante y uniforme. 

Cómo funciona 

Elimina todo tipo de agentes contaminantes 

bacterias, virus, hongos y compuestos 

orgánicos volátiles. Está diseñado para el 

tratamiento mediante inyección o difusión por 

cerámica porosa. 

Recomendado para instalaciones de 

Seguridad Alimentaria y tratamientos de 

aguas. 

Diseñado para procesos industriales donde se 

requiere una seguridad, fiabilidad y control 

constante de los niveles biológicos y químicos 

requeridos. 

Genera el ozono en un módulo de producción 

cerrado, lo que impide posibles fugas que 

serían perjudiciales para la parte eléctrica. El 

funcionamiento se produce con un bajo nivel 

sonoro. 

Destrucción de virus, 
bacterias y hongos. 

Eliminación de C.O.V. 
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P.I. Cascajal. Calle Sisones, 2. Naves 18-19 

28320 PINTO – MADRID - ESPAÑA  

+34 916 920 018  

Datos técnicos 

Control del equipo 

Modulo/ Parámetros                   SP MILENIUM 15G 

Salida de O3 Ozono (g/h)                            0 - 15 

Caudal (L/min)                              50 

Enfriamiento                Ventilación forzada 

Potencia (W)                             200 

Tensión (V)                      220/240 V AC 

Frecuencia (Hz)                            50/60  

Alimentación Compresor interno, compresor externo u oxígeno 

Nivel de ruido (dBA)                             <60 

Dimensiones               57x 35x 25 cm, 13 kg 

Materiales 

On - Off 

Interruptor de producción 

ozono e interruptor de 

compresor 

Temporizador Automático 

Protección 

Fusible 5A general, fusible 

3A en placa electrónica y 

termostato 

Chapa ext. En acero Inox. 304 

Módulo 

En acero inoxidable 304 

con un electrodo en el 

interior de un tubo de 

cerámica con dieléctrico 

Entrada y salida Tubo de PVDF de 8 mm 

Ministerio Sanidad Cumplimiento del RD/1054/2002. Disposición Transitoria. 

ECHA (Copropietario 
Dossier Científico) 

Ozono Materia Activa . TP 2, 4, 5, 11. BPR 

Materia activa ECNo. 233-069-2 CAS No . 10028-15-6 

Regulaciones oficiales 



SP Milenium 50G

Alimentación, tratamiento de 

agua, aire  y medioambiente

Cosemar Ozono. Innovación y Confianza

Pol. Ind. Cascajal Calle Sisones, 2 Naves 18-19 28320 - Pinto - Madrid

Tel. 91 692 00 18  - Fax. 91 692 06 64

info@cosemarozono.es

www.cosemarozono.com

Caracter ísticas Técnicas

Cómo funciona

• El ozono se produce por la activación de las moléculas de oxígeno 

mediante una descarga de alta tensión.

• Dispone de interruptor general, indicador LED verde de 

funcionamiento, indicador LED rojo y señal sonora de alarma, 

potenciómetro de ajuste de producción y amperímetro analógico 

indicador de producción

• El generador de ozono industrial elimina los contaminantes

del agua: bacterias, virus y sustancias químicas.

• Esta maquina está construida en acero inoxidable. Está

diseñada especialmente para el tratamiento mediante inyección

o difusión porosa.

• Genera el ozono en un módulo cerrado, lo que impide posibles

fugas que serían perjudiciales para la parte eléctrica. La

producción de ozono se crea por descarga efecto corona.

• Está recomendado para instalaciones de Seguridad

Alimentaria y tratamientos de aguas.

• Diseñado para procesos industriales donde se requiere una

seguridad , fiabilidad y control constante.

• Herramienta indispensable en la industria vitivinícola,

conserveras y mataderos de porcino, aves y vacuno.

• Producción de ozono variable de 0 hasta 50 gr/h

• Alimentación con aire comprimido u oxígeno.

• Estos generadores de ozono son óptimos para un rendimiento alto. Están 

activados gracias a impulsos de tensión de media frecuencia.

• La alimentación debe ser de alta calidad, exenta de polvo, aceite y humedad

• Dispone en la parte frontal del equipo los indicadores de funcionamiento, 

producción (amperímetro analógico) y de alarma.

• Ventilación forzada con 2 ventiladores para el enfriamiento.



Dimensiones

Datos Técnicos 

Equipo para el Tratamiento de Agua y Desinfección Ambiental.

Alimentación, tratamiento de 

agua y medioambiente

Cosemar Ozono. Innovación y Confianza

Pol. Ind. Cascajal Calle Sisones, 2 Naves 18-19 28320 - Pinto - Madrid

Tel. 91 692 00 18  - Fax. 91 692 06 64

info@cosemarozono.es

www.cosemarozono.com

Acero Inoxidable 316.

En acero  inoxidable 304 con un 

electrodo en el interior de un tubo 

de borosilicato con dieléctrico de 

cerámica.

Mater iales

En acero inoxidable 304.Caja

Módulo

Entrada 

y salida

Modelos/ 

Parámetros
COS-INTE-50

L*P*A (mm)
970 x 670 x 330

Peso (kg) 35

Indicadores

Indicador verde

Control y alarma

Interruptor de producción ozonoOn - Off

Ozono On

Alarmas

Fusible 8A general, fusible 3A

en placa electrónica y termostato

Protección

Regulación de la producciónRegulación

Modelo/ 

Parámetros
SP MILENIUM 50G

Referencia COSINTE 50

Salida Ozono (g/h) 0 - 50

Alimentación 

Neumática
Compresor externo u oxígeno

Caudal (L/min) 30

Enfriamiento Ventilación forzada

Potencia (W) 660

Tensión (V) 220/240 V AC 50/60 HZ

Nivel de ruido < 60 dBA


