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1.1. OBJETIVOS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16
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2.4. Simulación MRA forzante óptima . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30

2.5. Forzante u(t) para estrategias de control simuladas. . . . . . . . . . . 30

2.6. Funcional de costo J para estrategias de control simuladas. . . . . . . 31

3.1. Esquema del convertidor elevador con un conmutador ideal. . . . . . 36

3.2. Esquema del convertidor elevador en modo de no conducción. . . . . 36

3.3. Esquema del convertidor elevador en modo de conducción. . . . . . . 37

3.4. Ilustración de lazo externo para cálculo dinámico de referencia Vd. . . 41

3.5. Corriente y tensión de salida en lazo abierto . . . . . . . . . . . . . . 43
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RESUMEN

TÍTULO: ANÁLISIS DE TÉCNICAS DE CONTROL BASADO EN PASIVIDAD PARA MANI-

PULAR EL COMPORTAMIENTO DE CIRCUITOS CONVERTIDORES DE POTENCIA CC-CC
1

AUTOR: CARLOS JESÚS VEGA PÉREZ 2

PALABRAS CLAVE: CONTROL BASADO EN PASIVIDAD, CONTROL ÓPTIMO INVERSO,

CONVERTIDOR DE POTENCIA, EFICIENCIA ENERGÉTICA, IMPLEMENTACIÓN HARD-

WARE, SIMULACIÓN DE SEÑAL MIXTA.

Se presenta la formulación y análisis de técnicas de control basado en pasividad para
regular la tensión de salida en circuitos convertidores de potencia DC-DC. Empleando
la propiedad de pasividad de los sistemas f́ısicos, se muestra la manera de establecer
reglas para determinar la forzante óptima que minimiza la enerǵıa requerida para
satisfacer un objetivo de control. Esta idea es mostrada en términos generales para
un sistema constituido por una masa acoplada a un resorte sin fricción, con solu-
ción expĺıcita a través del denominado regulador lineal cuadrático. Posteriormente, se
aborda el problema de control óptimo de un convertidor CC-CC elevador que, siendo
de naturaleza no lineal, implica resolver el problema de optimización mediante una
técnica alternativa denominada control óptimo inverso. Asimismo, se verifica a partir
de una función de enerǵıa de Lyapunov la relación entre la optimalidad y la pasivi-
dad del sistema controlado, con evidentes implicaciones de estabilidad. Las leyes de
control son verificadas a través de simulación de modelos matemáticos y mediciones
experimentales en laboratorio, empleando una metodoloǵıa para implementación de
algoritmos a partir de simulación de señal mixta. A través de estos desarrollos fue po-
sible verificar la reducción en el esfuerzo de control por parte de las técnicas basadas
en pasividad comparadas con un controlador convencional. Como trabajo futuro se
propone la extensión de los resultados presentados a circuitos inversores de potencia
y al control de flujos de carga en sistemas eléctricos de mayor escala.

1Trabajo de investigación
2Facultad de Ingenieŕıas F́ısico Mecánicas. Escuela de Ingenieŕıas Eléctrica, Electrónica y Tele-

comunicaciones. Grupo CEMOS. Director PhD. Ricardo Alzate
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ABSTRACT

TITLE: ANALYSIS OF CONTROL TECHNIQUES BASED ON PASSIVITY TO MANIPULATE

THE PERFORMANCE OF CIRCUITS POWER CONVERTERS DC-DC 3

AUTHOR: CARLOS JESÚS VEGA PÉREZ 4

KEYWORDS: PASSIVITY-BASED CONTROL, INVERSE OPTIMAL CONTROL, POWER

CONVERTER CIRCUIT, ENERGY EFFICIENCY, HARDWARE IMPLEMENTATION, MIXED-

SIGNAL SIMULATION.

The formulation and analysis of passivity-based control techniques is presented for
voltage regulation in DC-DC power converter circuits. By using the principle of the
passivity of physical systems, It is shown how to establish rules to determine the
optimal forcing that minimizes the energy required to accomplish a control objective.
This is further illustrated in general terms for undamped spring-mass system, with
explicit solution through the called linear quadratic regulator. Then the optimal con-
trol problem is addressed to regulate the output voltage of a boost DC-DC converter
that, being a nonlinear model, requires a special solution by an alternative technique
known as the inverse optimal control. Likewise, the connection between optimality
and passivity of the controlled system is unveiled from analysis performed on a per-
formance index formulated from a Lyapunov energy function implying also stability
features. Theoretical predictions were verified by numerical simulations and hardware
implementation of control algorithms by using a methodology based on mixed-signal
simulation. Results confirmed the reduction in the energy of the control effort ex-
pected for the passivity-based technique compared with a conventional controller.
Ongoing work includes the extension of the results presented to power inverter circuit
and the control of load flows in larger scale electrical power systems.

3Research Work.
4Physical Faculty of Mechanical Engineering. School of Electrical, Electronics, and Telecommu-

nications. Group CEMOS. Director PhD. Ricardo Alzate
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CAPÍTULO 1

INTRODUCCIÓN Y MOTIVACIÓN

En la sociedad actual los recursos energéticos pueden considerarse un bien vital
para el ser humano. La dependencia tecnológica convierte a la enerǵıa en un acti-
vo indispensable para afrontar los retos de la vida moderna, de alĺı que exista una
preocupación manifiesta por asegurar su disponibilidad. A esto se suma la necesi-
dad de garantizar una sostenibilidad medioambiental para prevenir efectos como el
calentamiento global, derivado de una mala administración de recursos [13, 21, 25].
De mantenerse la tendencia actual, se prevé que las emisiones contaminantes a nivel
mundial en el 2020 se vean aumentadas en un 20 %, lo cual demostraŕıa el hecho de
que las poĺıticas energéticas actuales no son sostenibles [1]. Es por ello que para ga-
rantizar un suministro de enerǵıa sostenible, seguro y competitivo, las organizaciones
mundiales en la materia plantean disminuir la demanda energética mediante el uso
racional de los recursos y aumentar la eficiencia energética de los sistemas transfor-
madores y consumidores de enerǵıa.

En este contexto, cualquier esfuerzo por mejorar el aprovechamiento energético
por parte de los sistemas de ingenieŕıa es importante para contribuir con esta causa.
Analizando el caso particular de la gestión energética, se requiere de una mayor y
mejor transferencia de potencia desde la fuente principal hacia las cargas, garanti-
zando que dicha enerǵıa en un mayor porcentaje se convierta en trabajo y asimismo
se reduzcan al mı́nimo (idealmente cero) las pérdidas por disipación. Al dispositivo
o sistema encargado de realizar esta labor se le denomina convertidor de potencia
[19, 57] y en aplicaciones de circuitos eléctricos posee la caracteŕıstica de regular los
niveles de tensión y corriente entregados a una carga, a partir de la conmutación
controlada de un dispositivo electrónico (en general un tiristor). Cualquiera sea el
caso, se requiere una forma de onda espećıfica en las cargas, con la menor pérdida
de enerǵıa respecto a la fuente de suministro principal. La técnica más utilizada en
aplicaciones para manipular un circuito convertidor de potencia, corresponde con la
modificación del ciclo útil de una señal modulada en ancho de pulso (PWM - Pulse
Width Modulation [19, 57]) empleando técnicas de control.

En la literatura técnica se documenta un gran número de resultados referidos al
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control de circuitos convertidores de potencia. Una manera de clasificar las alterna-
tivas de control disponibles es a través del rango de operación considerado. A partir
de ello, se definen técnicas de pequeña señal (small signal) en las cuales se considera
el sistema en una vecindad de su condición de equilibrio. Trabajos representativos
en esta ĺınea temática incluyen [15, 40, 19, 29, 33, 76]. Una aproximación quizás
mas realista desde el punto de vista práctico es la denominada de gran señal (large
signal), en la cual se asume que el sistema actúa en un rango amplio donde son fac-
tibles comportamientos no lineales. Trabajos referidos al respecto incluyen [72, 35, 63].

Adicionalmente, particular interés despierta en la comunidad académica el mejora-
miento del desempeño del convertidor para compensar las pérdidas por conmutación.
A este respecto, las técnicas de control basadas en consideraciones energéticas y de
control de Lyapunov ofrecen una alternativa interesante [16, 26, 80]. También lo son
técnicas de optimización que buscan minimizar un funcional de costo que puede ser
equivalentemente formulado en términos de la enerǵıa del sistema [3, 9, 22].

Sin embargo, en un problema de control óptimo tradicional existe una alta com-
plejidad asociada a la determinación formal (i.e. que exista y que sea estable) para la
ley de control óptima, la cual depende de las condiciones particulares del problema
en consideración. Más aún, en términos matemáticos esta clase de problemas implica
obtener soluciones anaĺıticas para la ecuación hamiltoniana o la ecuación de Hamilton
Jacobi Bellman, siendo en ciertos casos inviables o simplemente inexistentes, como
puede ocurrir por cuenta de no linealidades asociadas a modelos. Por tanto, para
solucionar problemas de control óptimo sin la necesidad de resolver tales ecuaciones,
se propone como alternativa el denominado control óptimo inverso.

De esta manera, el presente proyecto de investigación de maestŕıa expone la for-
mulación para un problema de control óptimo inverso en tiempo continuo, relacionado
con la propiedad de pasividad de los sistemas f́ısicos, para mantener regulada la ten-
sión de salida de un convertidor de potencia CC-CC elevador (tipo Boost).

1.1 OBJETIVOS

Objetivo general

Aplicar control basado en pasividad para mejorar el comportamiento dinámico
de un circuito convertidor de potencia CC-CC.

Objetivos espećıficos

Identificar los principios fundamentales de la teoŕıa de pasividad de los sistemas
dinámicos y la formulación de técnicas de control asociadas.
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Aplicar una técnica de control basado en pasividad para gobernar la dinámica
de un circuito convertidor de potencia CC-CC empleando simulación de modelos
matemáticos.

Contrastar el desempeño del sistema controlado mediante la técnica basada en
pasividad con el caso de una técnica de control clásico o convencional.

RESUMEN DE CAPÍTULOS

El contenido de la tesis es desarrollado como sigue:

Caṕıtulo 2: Optimalidad energética - un enfoque desde los sistemas
dinámicos

Aborda los principios fundamentales del control óptimo a partir de la definición
de la ecuación de Hamilton Jacobi Bellman (HJB) y presenta su aplicación en
el problema de regulación lineal cuadrática (LQR) para determinar la forzante
óptima aplicada en una masa acoplada a un resorte sin fricción. Dicha forzante
óptima es verificada mediante análisis de simulación para la minimización del
funcional de costo cuadrático propuesto. Esta elección óptima redunda en una
reducción de la enerǵıa empleada para conseguir el objetivo de control (i.e. op-
timización energética).

Caṕıtulo 3: Control óptimo inverso para un convertidor elevador

Se presenta el diseño de una técnica de control óptimo inverso para regular la
tensión de salida de un convertidor de potencia CC-CC elevador. La ley óptima
de control depende de una selección apropiada para una función Lyapunov V , a
su vez constituida por una matriz P definida positiva. Se propone una elección
para P basada en análisis de magnitudes f́ısicas del sistema, con el fin de mı́ni-
mizar la enerǵıa del error de tensión. Resultados de simulación muestran cómo
el control óptimo inverso permite regular la tensión de salida del circuito ante
perturbaciones en la tensión de suministro, con rendimiento dinámico compa-
rable a un controlador proporcional con corrección integral. Se verifica también
que el controlador óptimo propuesto emplea menor enerǵıa para conseguir el
resultado deseado.

Caṕıtulo 4: Pasividad y optimalidad en conversión de enerǵıa

Se aborda la conexión entre la pasividad y la optimalidad en el control de cir-
cuitos convertidores potencia. Empleando como base el concepto de pasividad
de los sistemas dinámicos, se muestra cómo la estabilidad de un lazo de control
realimentado puede asociarse con las propiedades de disipación energética en
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un circuito eléctrico conmutado. Más aún, se analiza la relación existente entre
dicha estabilidad (dependiente de la pasividad) y la optimalidad para una ley
de control formulada a partir de la apropiada selección para una función de
Lyapunov, en términos de la potencia eléctrica entregada a una carga. Resulta-
dos de simulación sobre un circuito convertidor de potencia CC-CC confirman
la dependencia de la respuesta dinámica del sistema y del funcional de costo
asociado, en el coeficiente de disipación para la ley de control.

Caṕıtulo 5: Realizaciones para regulación digital de potencia

Presenta el diseño e implementación digital para las estrategias de control for-
muladas sobre el circuito convertidor de potencia, a partir de herramientas de
simulación de señal mixta. Las estrategias de control son codificadas en VHDL
y convertidas a lenguaje PSpice mediante la creación de libreŕıas que pueden ser
posteriormente reconocidas y simuladas como elementos digitales en OrCAD.
Resultados de simulación y de implementación hardware muestran un desem-
peño satisfactorio de los algoritmos para regular la tensión de salida del circuito
convertidor de potencia. Análisis adicionales realizados sobre el funcional de
costo, permiten determinar la reducción en la enerǵıa del error de tensión ob-
tenida con las técnicas basadas en pasividad, en comparación con un control
convencional. Se verifica sin embargo una alta incidencia en la precisión de los
resultados con respecto a la resolución disponible en la representación digital
de señales.
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CAPÍTULO 2

OPTIMALIDAD ENERGÉTICA: UN ENFOQUE DESDE

LOS SISTEMAS DINÁMICOS

Actualmente, la enerǵıa se puede considerar un bien vital para el ser humano,
debido principalmente a la alta dependencia tecnológica de la sociedad moderna. Por
tanto, existe una necesidad por asegurar la disponibilidad permanente de enerǵıa en
sus distintas formas (eléctrica, térmica, qúımica, etc.) pero sin alterar el equilibrio
natural del planeta. A causa de esto, las organizaciones mundiales expertas en la
materia plantean nuevas poĺıticas para disminuir la demanda energética mediante el
uso racional de los recursos y aumentar la eficiencia de los sistemas transformadores
y consumidores de enerǵıa [1]. Sobre esta tendencia, se pueden encontrar numerosas
investigaciones que apuntan hacia dicho fin [6, 37, 47].

De otro lado, la optimización es una caracteŕıstica deseable en los sistemas f́ısi-
cos de ingenieŕıa, puesto que siempre se busca aprovechar los recursos de una manera
apropiada u óptima (i.e. la más apropiada) en términos de consideraciones deseadas de
desempeño. La optimización puede ser clasificada como optimización estática cuando
las variables del sistema no cambian con respecto al tiempo y el comportamiento lo
describen ecuaciones algebraicas, y optimización dinámica cuando las variables evo-
lucionan en el tiempo y su comportamiento lo describen ecuaciones diferenciales [68].
Este último enfoque está relacionado directamente con la teoŕıa del control óptimo,
donde el objetivo se centra en determinar la señal de control (forzante) que permite
maximizar o minimizar un criterio de desempeño elegido (́ındice de rendimiento o
función de costo). Las variables involucradas en este tipo de problemas son las varia-
bles de estado y las señales de control, además de condiciones de contorno como son
condiciones iniciales y de frontera [4]. Dentro de la teoŕıa de control óptimo encontra-
mos dos enfoques que garantizan la existencia, unicidad y estabilidad para la ley de
control: las condiciones necesarias de tipo Pontryagin (Principio del Máximo) y las
condiciones de suficiencia de tipo Bellman (Programación Dinámica)[32].

Ahora bien, la interacción de los conceptos anteriores permite proyectar un me-
joramiento en la eficiencia energética de los sistemas dinámicos descritos mediante
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ecuaciones diferenciales, a partir del control óptimo de la enerǵıa, en el cual se busca
minimizar un ı́ndice de desempeño que involucra el gasto energético total. Al respecto,
se pueden encontrar en la literatura diversas investigaciones orientadas hacia este tipo
de control, aplicadas en: veh́ıculos eléctricos h́ıbridos [10, 55, 67] sistemas de enerǵıas
renovables [12, 70, 78] y sistemas electromecánicos [7, 58, 75] entre otros. Aśı pues,
el presente capitulo presenta las bases conceptuales para formular la minimización
energética de un sistema de control, con orientación particular a problemas de inge-
nieŕıa, permitiendo ilustrar la optimalidad del control y su significado f́ısico. Como
ejemplo de aplicación, se manipulará el comportamiento energético de un sistema
masa-resorte a través de una forzante óptima.

2.1 ECUACIÓN DE HAMILTON JACOBI BELLMAN

La ecuación de Hamilton Jacobi Bellman (HJB) es un resultado central en la
teoŕıa del control óptimo. Muchos otros principios y técnicas de diseño se siguen de
la ecuación de HJB, que en śı es sólo una declaración del principio de programación
dinámica en tiempo continuo.

Para su formulación, considérese el siguiente sistema dinámico no lineal en tiempo
continuo:

ẋ = f(x, u, t), (2.1)

donde x ∈ Rn es el vector de las variables de estado del sistema y u ∈ Rm es el
vector de entradas correspondiente con las señales de control aplicadas al mismo.

El objetivo del control óptimo es minimizar, un ı́ndice de desempeño o funcional
de costo de la forma:

J(x, t) = Ψ(x(tf ), tf ) +

∫ tf

t0

L(x(t), u(t), t)dt, (2.2)

donde Ψ(x(tf ), tf ) y L(x(t), u(t), t) son funciones continuamente diferenciables con
respecto a x(t) y L(x(t), u(t), t) es continua para u(t). El término Ψ(x(tf ), tf ) es la
contribución del estado final al funcional de costo conocido como costo final, mientras
que el término integral representa la contribución que se acumula con el tiempo y se
conoce como función de costo integral. Por otra parte, se asume una condición inicial
x(t0) = x0 con t0 fijo y tf posiblemente variable.

En la teoŕıa del control óptimo, los problemas que involucran sólo el costo final
(L = 0) se denominan costos en la forma de Mayer, los que involucran sólo la función
de costo integral (Ψ = 0) se denominan costos en la forma de Lagrange, y los proble-
mas generales que involucran ambos costos se denominan en la forma de Bolza.
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Por lo general, en este tipo de problemas se suelen incluir condiciones sobre el
estado final del sistema de la forma

ϕ(x(tf ), tf ) = 0, (2.3)

con ϕ : R× R⇒ Rρ siendo una función suave.

La solución al problema planteado, se puede obtener en términos de la formula-
ción conocida como programación dinámica establecida por Bellman en [8] a partir
del principio de optimalidad, el cual se puede resumir como: “Dada una trayectoria
óptima entre los instantes inicial t0, y un instante intermedio t, se puede calcular la
trayectoria óptima entre t0, y un instante final tf > t, uniendo la trayectoria inicial a
la calculada entre t y tf tomando como estados y controles iniciales de esta trayecto-
ria, los estados y controles finales de la trayectoria previamente calculada entre t0 y t”.

Para este fin, se introduce el concepto de función de costo residual como:

J∗(x, t) = min
u(·)

{
Ψ(x(tf ), tf ) +

∫ tf

t0

L(x(t), u(t), t)dt

}
, (2.4)

siendo J∗(x, t) continuamente diferenciable como función de x y t. A continuación,
se aplica el principio de optimalidad de Bellman realizando las siguientes considera-
ciones:

El sistema tiene una condición inicial x0 y evoluciona durante ∆t con una cierta
acción de control u;

Para t+ ∆t el estado es x′;

Si desde x′ el sistema sigue la trayectoria óptima hasta el instante tf , el costo
acumulado será J∗(x′, t+ ∆t);

Para ∆t→ 0 podemos aproximar x′ ≈ x + f(x, u, t)∆t.

Ahora, si se establece a J ′(x, t) como el costo asociado a la evolución desde el
estado x en t, hasta el punto final pasando por x′ en t0, se tiene:

J ′(x, t) = J∗(x′, t+ ∆t) + L(x, u)∆t. (2.5)

Ciertamente J∗(x, t) ≤ J ′(x, t), debido a que J∗(x, t) es, por hipótesis, el mı́nimo
correspondiente a la trayectoria óptima, por tanto:

J∗(x, t) = min
u∈U
{J∗(x′, t+ ∆t) + L(x, u)∆t}

= min
u∈U
{J∗(x + f(x, u, t)∆t, t+ ∆t) + L(x, u)∆t}. (2.6)

21



Luego, si se considera ∆t → 0 y a J∗(x, t) como una función suave, se puede
aproximar J∗(x+f(x, u, t)∆t, t+∆t) mediante series de Taylor de la siguiente forma:

J∗(x + f(x, u, t)∆t, t+ ∆t) 'J∗(x, t) +
∂TJ∗

∂x
f(x, u, t)∆t+

+
∂J∗

∂t
∆t+ 0(∆t2).

(2.7)

Sustituyendo este resultado en (2.6) se obtiene:

J∗(x, t) = min
u∈U
{J∗(x, t) +

∂TJ∗

∂x
f(x, u, t)∆t+

∂J∗

∂t
∆t+ L(x, u)∆t}.

Sin embargo, como J∗(x, t) y ∂J∗

∂t
∆t no dependen de u se pueden extraer de la

operación de minimización y por tanto:

J∗(x, t) = J∗(x, t) +
∂J∗

∂t
∆t+ min

u∈U

{
∂TJ∗

∂x
f(x, u, t)∆t+ L(x, u)∆t

}
∂J∗

∂t
∆t = −min

u∈U

{
∂TJ∗

∂x
f(x, u, t)∆t+ L(x, u)∆t

}
∂J∗

∂t
= −min

u∈U

{
∂TJ∗

∂x
f(x, u, t) + L(x, u)

}
(2.8)

siendo esta última denominada la ecuación de Hamilton Jacobi Bellman (HJB) con
condición de contorno J∗(x, tf ) = Ψ(x(tf ), tf ).

Por otra parte, (2.8) puede relacionarse con el concepto del hamiltoniano óptimo
planteado por Pontryagin [48], empleando la siguiente notación:

H(x,
∂TJ

∂x
, u) =

∂TJ∗

∂x
f(x, u, t) + L(x, u), (2.9)

incorporando una dependencia expĺıcita de la señal de control u. En concordancia
con esta nueva definición, la ecuación HJB puede reescribirse como

∂J∗

∂t
= −H∗(x, ∂

TJ

∂x
, u); H∗ = min

u∈U
H. (2.10)

En todos los casos no es posible formular una solución anaĺıtica para la ecuación HJB.
Una solución reportada en la literatura [32, 68] corresponde con el regulador cuadráti-
co lineal LQR (del inglés, Linerar Quadratic Regulator) ilustrado a continuación.
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2.2 REGULADOR CUADRÁTICO LINEAL LQR

Considere el siguiente sistema dinámico, lineal e invariante en tiempo continuo:

ẋ = Ax + Bu, (2.11)

donde A y B son matrices de términos constantes que representan los parámetros
del sistema, con un funcional de costo cuadrático asociado de la forma:

J(x, t) = xT (T ) Qf x(T ) +
1

2

∫ T

0

(
xTQx + uTRu

)
dt, (2.12)

donde Qf y Q son matrices simétricas, reales, semidefinidas positivas y R es no
singular, simétrica, real y definida positiva, no necesariamente constante. Este fun-
cional (2.12), relaciona la enerǵıa consumida por el sistema en términos del vector de
estados x y la fuerza externa de control u.

En general, los elementos de las matrices Q, Qf y R inciden directamente sobre
los valores de las señales x y u, afectando su ponderación y costo energético.

Si R� Q la contribución energética del control u es grande comparándola con la
contribución del estado x. Es decir, se disminuye el esfuerzo del control, pero puede
llegar a degenerar el comportamiento del sistema.

Si Q � R mejora la respuesta del sistema a costo de aumentar el esfuerzo del
control. Dicho de otra manera, el vector de estado x estará muy controlado, pero las
señales de control u tendrán mayor amplitud.

Por otra parte, la ecuación de HJB para el problema del LQR, suponiendo que
J∗(x, t) = V (x, t) es el funcional de costo óptimo, puede formularse como:

∂V

∂t
= −min

u∈U

{
∂TV

∂x
(Ax + Bu) +

1

2

(
xTQx + uTRu

)}
, (2.13)

con la condición de frontera:

V (x, tf ) = xT (T )Qfx(T ).

Luego, la ley de control óptima u∗ con la cual se obtiene V (x, t), se puede hallar
igualando a cero la derivada del hamiltoniano óptimo (2.9) con respecto a u, es decir:

0 =
∂H
∂u

=
∂TV

∂x
B + Ru∗ ⇒ u∗ = −R−1BT ∂V

∂x
. (2.14)
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Aśı, tras suponer que V (x, t) toma la forma cuadrática:

V (x, t) =
1

2
xTP(t)x, (2.15)

se pueden formular las siguientes expresiones:

∂V

∂t
=

1

2
xT Ṗ(t)x;

∂V

∂x
= P(t)x. (2.16)

Por tanto, reemplazando (2.14) y (2.16) en (2.13) y considerando válida la igualdad:

xTP(t)Ax =
1

2
xT
[
P(t)A + ATP(t)

]
x,

la ecuación de HJB para el LQR toma la siguiente forma:

0 =
1

2
xT
[
Ṗ(t)−P(t)A−ATP(t) + Q−P(t)BR−1BTP(t)

]
x,

0 = Ṗ(t)−P(t)A−ATP(t) + Q−P(t)BR−1BTP(t), (2.17)

conocida como ecuación diferencial matricial en tiempo continuo de Ricatti, con so-
lución P(t), matriz simétrica, real y semidefinida positiva.

Por consiguiente, se obtiene el control óptimo global de retroalimentación, lineal y
variante en el tiempo, de la forma:

u∗ = K(t)x, (2.18)

donde la matriz de ganancia óptima es:

K(t) = −R−1BTP(t). (2.19)

En este punto es conveniente aclarar que, en general, la solución de la ecuación
diferencial (2.17) no es trivial, debido a la dificultad de aproximar infinitos puntos
de P(t) para valores decrementales del tiempo. Por tal razón, se prefiere una solu-
ción óptima estacionaria, K(t) = K, válida si se supone que todas las matrices del
problema de control óptimo (A,B,Q y R) son constantes y T →∞. Bajo estas supo-
siciones, P(t) es constante y Ṗ(t) = 0. Por tanto, se puede demostrar (para un sistema
controlable), que P(t) se aproxima a la solución, semidefinida positiva constante P,
de la ecuación algebraica de Riccati:

0 = −PA−ATP + Q−PBR−1BTP. (2.20)
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Figura 2.1: Sistema masa-resorte.

2.3 OPTIMIZACIÓN DE SISTEMA MASA-RESORTE

Para efectos de ilustración, se aplicará la técnica de control óptimo al sistema
masa-resorte ilustrado en la Fig. 2.1. La ecuación diferencial que gobierna dicho sis-
tema puede hallarse empleando la segunda ley de Newton:

mẍ(t) + kx(t) = u(t); x(0) = 0; ẋ(0) = 1, (2.21)

donde x(t) es la posición de la masa, u(t) es el esfuerzo de entrada (en forma de una
fuerza positiva hacia la derecha), m = 8 [kg] es la masa representativa del sistema y
k = 20 [N/m] es la constante elástica lineal del resorte.

Por tanto, definiendo como variables de estado a la posición y la velocidad de la masa:

x1(t) = x(t); x2(t) = ẋ(t),

se obtiene, en un modo similar y equivalente a la expresión (2.11), el siguiente conjunto
de ecuaciones para la dinámica del sistema:

ẋ =

[
ẋ1

ẋ2

]
=

[
0 1

−k/m 0

] [
x1

x2

]
+

[
0

1/m

]
u. (2.22)

Con base en ello, se considera inicialmente el comportamiento del sistema libre
(u = 0), para lo cual se realizó simulación numérica en MATLAB R© para las trayec-
torias de posición y velocidad mostradas en las Figs. 2.2(a) y 2.2(b), respectivamente,
en las cuales se observa el comportamiento oscilatorio permanente propio de un siste-
ma no amortiguado. Aśımismo, se verifica en la Fig. 2.2(c) un valor constante de 4 [J ]
para la enerǵıa del sistema, consecuencia de la conservatividad (no disipatividad) del
modelo. Esta enerǵıa total, corresponde a la superposición de las enerǵıas potencial
del resorte y cinética de la masa:

E = EC + EP =
1

2
kx2

1 +
1

2
mx2

2 . (2.23)
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Figura 2.2: Resultados de simulación para sistema MRA sin forzante: (a) Posición en
función del tiempo, (b) Velocidad en función del tiempo, (c) Enerǵıa en función del
tiempo.

En este punto, es posible formularse la siguiente pregunta: ¿Cuál es el valor de u
que debe ser aplicado para frenar de manera instantánea la masa en x = 0?

La respuesta para dicho interrogante implica la eliminación (instantánea) de la
enerǵıa acumulada en el sistema. En otras palabras, u(t) será una fuerza que com-
pense la enerǵıa cinética de la masa, obtenida a partir de consideraciones f́ısicas
fundamentales como

u(t) =
1
2
mx2

2

x1

. (2.24)

En la Fig. 2.3 se muestra el efecto del cambio para la dinámica del sistema, pa-
sando de un modo sin forzante a un modo forzado en t = 10 [s] empleando (2.24).
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Como se observa, la masa converge rápidamente hacia la posición de equilibrio en
(x1, x2) = (0, 0). También se observa de la misma Figura el cambio hacia cero para la
enerǵıa acumulada, influenciado por la forzante.

Por tanto, una nueva pregunta que surge es la siguiente: ¿Es posible calcular u(t)
de manera alternativa, tal que se emplee a lo sumo la misma cantidad de enerǵıa
(esfuerzo de control) para realizar el mismo trabajo (objetivo de control)?

La respuesta para este nuevo interrogante se resuelve formulando un problema
de control óptimo. Para ello, considere el funcional de costo cuadrático (2.12) para
x(T ) = [0 0]T , dado por

J =

∫ ∞
0

(
1

2
10x2

2 +
1

2
R ‖ u ‖2

)
dt

tras seleccionar Q =

[
0 0
0 10

]
y R = 0.1.

Para hallar P se resuelve la ecuación algebraica de Ricatti (2.20), obteniendo:

P=

[
k 0
0 m

]
=

[
20.0000 0.0000
0.0000 8.0000

]
,

con lo cual la función de Lyapunov calculada a partir de (2.15) replica la enerǵıa
del sistema dada en (2.23).

Asimismo, es posible resolver la ganancia óptima de realimentación de estados a
partir de (2.19) como

K = [0 10]

y la correspondiente ley óptima de control en (2.18), para obtener

u∗ = −10 x2 (2.25)

resultado que sugiere un esfuerzo de control a manera de término de disipación
energética (amortiguamiento) en el sistema. Más aún, el coeficiente constante de u∗

es un parámetro de amortiguamiento viscoso óptimo, relacionado con la potencia en-
tregada por el control para moldear el comportamiento energético del sistema.

La Fig. 2.4 presenta resultados equivalentes a los previamente ilustrados en la
Fig. 2.3, esta vez para la acción de control óptimo LQR. Como se observa, también se
obtiene una convergencia de las variables de estado hacia cero, en este caso de modo
altamente amortiguado. En el caso de la enerǵıa se nota una tendencia hacia cero que
sin embargo, se encuentra más dispersa en el tiempo.
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Las señales de control para los dos casos analizados se muestran en la Fig. 2.5. De
este contraste se concluye que la fuerza dada en (2.24) aplica un mayor esfuerzo en
menos tiempo, para lograr compensar el movimiento de la masa. De otro lado la ley
de óptima de control, distribuye este esfuerzo en un mayor intervalo de tiempo.

En términos del funcional de costo (2.12), la Fig. 2.6 superpone el cálculo co-
rrespondiente para ambas leyes de control, permitiendo verificar la optimalidad de la
ley dada en (2.25) tras alcanzar un menor valor para J en el tiempo. Asimismo es
importante notar que su valor tiende en el estado estacionario al resultado esperado
a partir de la teoŕıa, dado por:

V (0) =
1

2
xT (0)Px(0) = 4.0.
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Figura 2.3: Resultados de simulación para sistema MRA forzado calculado teórica-
mente: (a) Posición en función del tiempo, (b) Velocidad en función del tiempo, (c)
Enerǵıa en función del tiempo.
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Figura 2.4: Resultados de simulación para sistema MRA con forzante óptima LQR:
(a) Posición en función del tiempo, (b) Velocidad en función del tiempo, (c) Enerǵıa
en función del tiempo.
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Figura 2.5: Forzante u(t) para estrategias de control simuladas.
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Figura 2.6: Funcional de costo J para estrategias de control simuladas.
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CAPÍTULO 3

CONTROL ÓPTIMO INVERSO PARA UN
CONVERTIDOR ELEVADOR

Los convertidores electrónicos de potencia son dispositivos con amplio uso en apli-
caciones que van desde fuentes de alimentación reguladas, cargadores de bateŕıa y va-
riadores de frecuencia para máquinas eléctricas, hasta etapas de potencia en veh́ıculos
eléctricos y sistemas de interconexión en plantas de enerǵıa renovable. Los converti-
dores de potencia regulan la transferencia de potencia con un alto rendimiento, a
partir del control adecuado del disparo y bloqueo de dispositivos semiconductores
(transistores-diodos), cumpliendo con condiciones de tensión y corriente nominales
requeridas [23].

En múltiples casos prácticos, se requiere regular la salida de tensión del converti-
dor para que alcance un valor deseado aún ante la presencia de variaciones en voltajes
de suministro y corrientes de carga. En la literatura técnica, se encuentra que una
forma t́ıpica de realizar este control de regulación es a través de la modificación del
ciclo útil de una señal modulada en ancho de pulso (PWM -en inglés Pulse Width Mo-
dulation). En general, esta regulación se logra cambiando el patrón de conmutación
de los dispositivos electrónicos asociados al circuito convertidor. Entre las alternativas
estudiadas para el control de un convertidor de potencia pueden listarse soluciones
clásicas tradicionales incluyendo controladores convencionales (de pequeña señal) de
tipo PI, PID y compensadores en el dominio de la frecuencia [19, 29]. También, se
destacan técnicas no lineales (de gran señal) como el control por modos deslizantes, de
linealización por retroalimentación de estados, de linealización por retroalimentación
de entrada-salida, control basado en pasividad, control por realimentación de la salida
pasiva de la dinámica exacta del error de seguimiento y control inteligente [18, 63, 72].
Asimismo, si se desea satisfacer (minimizar) un funcional de costo determinado, como
bien pueden ser las pérdidas energéticas del sistema, es apropiado aplicar técnicas de
control óptimo.

Sin embargo, en un problema de control óptimo convencional existe una alta com-
plejidad asociada a la determinación formal (i.e. que exista y que sea estable) para la
ley de control óptima, la cual depende de las condiciones particulares del problema en
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consideración. Más aún, en términos matemáticos esta clase de problemas implican
obtener soluciones anaĺıticas para la ecuación diferencial parcial denominada ecua-
ción de Hamilton Jacobi Bellman (HJB). Debido a esto, el enfoque de control óptimo
inverso aparece como una alternativa que evita la solución de la ecuación HJB, par-
tiendo del conocimiento de una función de control de Lyapunov, la cual convierte la
ley de control en una fórma expĺıcita para construir el funcional de costo a minimizar
[56]. Entre los principales resultados referidos al control óptimo inverso en aplicacio-
nes de ingenieŕıa se pueden citar [2, 45]. Particularmente, para el caso de regulación
de circuitos convertidores de potencia se destacan los trabajos [36, 44, 54].

Al respecto, es importante mencionar que como todo control basado en el análisis
de Lyapunov, uno de los elementos fundamentales para el diseño de un controlador
óptimo inverso lo constituye la elección de la matriz de ponderación, a partir de la
cual se propone la función de enerǵıa que garantiza las condiciones de estabilidad. Al-
gunos trabajos reportados en la literatura sugieren elecciones poco precisas respecto
a este parámetro o emplean métodos heuŕısticos para su cálculo [36, 53].

Por tanto, el presente caṕıtulo muestra como principal aporte un criterio basado
en consideraciones f́ısicas, y más aún energéticas, para la selección de la matŕız de
ponderación a partir de la cual se plantea una ley de control óptimo inverso. Como
caso de aplicación se considera la regulación de tensión a la salida de un circuito
convertidor de potencia elevador.

3.1 PROBLEMA DE CONTROL ÓPTIMO INVERSO

Considere el sistema dinámico en tiempo continuo:

ż(t) = f(z(t)) + g(z(t))ν(t), zo = z(0), (3.1)

donde z(t) = x(t) − x̄, z ∈ Rn es la variable de error, x(t) es el vector de estado, x̄
los valores deseados de x, ν(t) = u(t) − ū, ν ∈ Rm es el error de control, u(t) es el
vector de entradas de control y ū los valores deseados de u. Asimismo, f : Rn → Rn

y g : Rn → Rn×m son funciones no lineales del estado. A partir de ello, un problema
de control óptimo para este sistema se define como la manera de encontrar una ley de
control óptima ν = ν∗, que permita minimizar (o maximizar) el ı́ndice de desempeño
dado por:

J =

∫ ∞
0

(l(z(t)) + νT (t)R(z(t))ν(t))dt, (3.2)

donde l(z(t)) ≥ 0 representa la ponderación del error y R(z(t)) > 0 es el esfuerzo de
la ley de control. Para hallar esta ley de control óptima ν∗, es condición suficiente el
siguiente teorema tomado de [56] - Sección 3.3.1 - pág. 91:
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Teorema 3.1.1 (Optimalidad y estabilidad). Suponga que existe una función se-
midefinida positiva V (z) en C1, que satisface la ecuación de Hamilton Jacobi Bellman
(HJB):

l(z) +
∂V

∂z

T

f(z)− 1

4

∂V

∂z

T

g(z)R−1(z)gT (z)
∂V

∂z
= 0, (3.3)

para V (0) = 0 y tal que la ley de control de retroalimentación

ν∗ = −k(z) = −1

2
R−1(z)gT (z)

∂V

∂z
(3.4)

obtiene estabilidad asintótica para el equilibrio en el origen. Entonces, ν∗ es el control
óptimo estabilizante que minimiza el funcional de costo (3.2) para cualquier ν(t),
garantizando limt→∞z(t) = 0 y siendo V (z) la función de valor óptimo.

Demostración. La prueba para este teorema puede ser consultada en [56] y por tanto
se omite.

Aśı, para resolver el problema de control óptimo se hace necesario determinar la
función V (z) que resuelve la expresión HJB en (3.3). En general, la solución expĺıcita
para dicha ecuación no es un problema trivial. Sólo en algunos casos simples como el
regulador cuadrático lineal (LQR) es posible derivar resultados anaĺıticos precisos.

Por tanto, como una alternativa para encontrar la ley de control óptima esta-
bilizante sin necesidad de resolver la correspondiente ecuación HJB, se propone el
denominado Control Óptimo Inverso. En este enfoque se establece a priori una ley de
control para el problema y a posteriori se calcula el funcional de costo que dicha ley
de control minimiza, siendo formalizado a partir de la siguiente definición adaptada
de [56] - Sección 3.5.1 - pág. 108:

Definición 3.1.1 (Controlador óptimo inverso (globalmente) estabilizante).
La ley de control ν∗ es óptima inversa (globalmente) estabilizante para el sistema
(3.1), si:

(i) permite obtener estabilidad asintótica global del equilibrio en el origen para el
sistema (3.1), y

(ii) es de la forma (3.4) para una función V (z) positiva semidefinida, C1 y radial-
mente ilimitada, tal que:

V̇ |ν= 1
2
ν∗(z) =

∂V

∂z

T

f(z) +
1

2

∂V

∂z

T

g(z)ν∗ ≤ 0. (3.5)
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Por tanto, asumiendo para V (z) la siguiente forma cuadrática:

V (z) =
1

2
zTPz (3.6)

con P = PT > 0, se define a partir de (3.4) la ley de control óptimo estabilizante:

ν∗ = −1
4
R−1(z)gT (z)∂(zTPz)

∂z

= −1
2
R−1(z)gT (z)Pz

(3.7)

para R(z) = RT (z) > 0.

Luego, con base en (3.5) y (3.7) la función V̇ debe satisfacer:

V̇ =
∂V

∂z

T

f(z)− 1

4

∂V

∂z

T

g(z)R−1(z)gT (z)Pz ≤ 0, (3.8)

permitiendo definir para l(z) la siguiente expresión:

l(z) = −V̇ = −∂V
∂z

T

f(z) +
1

4

∂V

∂z

T

g(z)R−1(z)gT (z)Pz (3.9)

que constituye una solución para (es decir, anula) la ecuación HJB en (3.3).

En resumen, el problema de control óptimo inverso consiste en que a partir de la
definición de la ley de control óptimo (3.7), la cual a su vez depende de la función
V (z) propuesta en (3.6), el funcional de costo (3.2) se minimiza siempre que l(z)
corresponda con (3.9).

Para ilustrar el diseño de una ley de control óptimo inverso en un sistema no lineal,
se realizará regulación de la tensión de salida de un circuito convertidor de potencia
elevador.

3.2 REGULACIÓN ÓPTIMA DE UN CONVERTIDOR ELEVADOR

El diagrama esquemático de un convertidor de potencia CC-CC tipo elevador se
muestra en la Fig.3.1. Este convertidor, amplifica la tensión de entrada E constante
por un factor escalar relacionado con el ciclo útil D. Para obtener el modelo ma-
temático que describe la dinámica del convertidor elevador en modo de conducción
continua, se aplican las leyes de Kirchhoff sobre el circuito resultante tras posicionar
el interruptor en modo de encendido o apagado. En adelante, estos modos de conmu-
tación serán representados mediante la variable de control U .
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Figura 3.1: Esquema del convertidor elevador con un conmutador ideal.

Figura 3.2: Esquema del convertidor elevador en modo de no conducción.

Inicialmente, se considera el modo de no conducción para el diodo (U = 1). La
topoloǵıa correspondiente se muestra en la Fig.3.2. A partir de ello, se obtiene el
sistema de ecuaciones diferenciales dado por:

L
di

dt
= E

C
dv

dt
= − v

R
,

(3.10)

donde i representa la corriente que pasa por el inductor y v es la tensión en el ca-
pacitor. Asimismo los parámetros R, L, C y E corresponden respectivamente con los
valores de resistencia, inductancia, capacitancia y tensión de entrada constante para
el circuito.

Una segunda topoloǵıa de circuito, corresponde al modo de conducción para el
diodo (U = 0), la cual se muestra en la Fig.3.3. El sistema de ecuaciones diferenciales
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Figura 3.3: Esquema del convertidor elevador en modo de conducción.

que describe este modo de operación, está dado por:

L
di

dt
= E − v

C
dv

dt
= i− v

R
,

(3.11)

Posteriormente, tras combinar las ecuaciones (3.10) y (3.11), se puede obtener el
modelo del sistema unificado incorporando la acción de control U de la manera pre-
sentada en la ecuación (3.12), donde se definen como variables de estado a la corriente
en el inductor x1 = i(t) y a la tensión en el capacitor x2 = v(t) siendo U ∈ {0, 1} la
acción de control en el conmutador.

L
di

dt
= E − (1− U)v

C
dv

dt
= (1− U)i− v

R

(3.12)

Luego, tras suponer operación a una frecuencia de conmutación suficientemente
alta, se puede aproximar el sistema (3.12) al modelo promediado del convertidor, dado
por:

ẋ1 =
E

L
− (1− u)x2

L

ẋ2 =
(1− u)x1

C
− x2

RC
,

(3.13)

donde x1 = i(t), x2 = v(t) son los estados del sistema, u admite valores en [0, 1] y se
define el ciclo útil D = 1− u. Ahora bien, debido a la naturaleza de fase no mı́nima
del sistema cuando se escoge como salida la tensión del capacitor, se debe realizar una
regulación indirecta de esta variable a través de la corriente, tomando como salida:

y = x1. (3.14)
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Cuando la tensión de salida es constante, la relación existente entre la corriente del
inductor y la tensión en el capacitor se puede encontrar a través de los puntos de
equilibrio del sistema, definidos mediante:

x̄2 = Vd; ū = 1− E

x̄2

; x̄1 =
x̄2

2

ER
, (3.15)

siendo Vd la tensión de salida deseada y {ū, x̄1, x̄2} los valores en estado estable para
{u, x1, x2}.

3.2.1 Cálculo para la ley de control óptimo inverso

A partir de (3.13), la dinámica de los estados deseados del sistema puede expresarse
como:

˙̄x1 =
E

L
− (1− ū)x̄2

L

˙̄x2 =
(1− ū)x̄1

C
− x̄2

RC
,

(3.16)

y por tanto, la dinámica del error z = x− x̄ corresponde con:

ż1 = ẋ1 − ˙̄x1

= −(1− u)x2

L
+

(1− ū)x̄2

L

=
−x2 + x2u+ x̄2 − x̄2ū+ (x̄2u− x̄2u)

L

=
−x2(1− u) + x̄2(1− u)− x̄2ū+ x̄2u

L

=
−(1− u)(x2 − x̄2) + x̄2(u− ū)

L

= −(1− u)
z2

L
+
x̄2

L
ν; (3.17)

ż2 = ẋ2 − ˙̄x2

=
(1− u)x1

C
− x2

RC
− (1− ū)x̄1

C
+

x̄2

RC

=
x1 − x1u− x̄1 + x̄1ū+ (x̄1u− x̄1u)

C
− 1

RC
(x2 − x̄2)

=
x1(1− u)− x̄1(1− u) + x̄1ū− x̄1u

C
− 1

RC
(x2 − x̄2)

=
(1− u)(x1 − x̄1)− x̄1(u− ū)

C
− 1

RC
(x2 − x̄2)

= (1− u)
z1

C
− x̄1

C
ν − z2

RC
. (3.18)
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De otro lado, definiendo:

g(z) =

[
g1(z)
g2(z)

]
=

[
1
L
x̄2

− 1
C
x̄1

]
,

P =

[
p11 0
0 p22

]
se obtiene a partir de (3.7) la siguiente expresión para el ciclo útil de PWM, que
resuelve de manera óptima el problema de regulación de tensión a la salida del circuito
convertidor elevador:

ν∗ = − 1

2R
(g1(z)p11z1 + g2(z)p22z2). (3.19)

Un análisis detallado para esta última expresión permite notar que siendo ν∗ adi-
mensional, se hace necesario ajustar las unidades de los elementos en dicha suma de
productos de manera tal, que la combinación de sus magnitudes f́ısicas satisfaga esa
restricción.

Aśı entonces, siendo z1 una cantidad dada en amperes y g1 en voltios/henrios, la
magnitud apropiada para 1

2R
p11 será henrios/vatios.

Un razonamiento similar permite identificar que siendo z2 expresado en voltios y
g2 en amperios/faradios, la magnitud apropiada para 1

2R
p22 será faradios/vatios.

Por tanto, siendo 1
2R

un término común relacionando unidades del denominador
para ambas expresiones, se puede concluir que las unidades para R deberán ser de
potencia en vatios (con valor seleccionado como una constante ajustable según se
requiera para penalizar el peso de la señal ν(t) en el funcional de costo (3.2)), mientras
que los elementos de la matriz P pueden ser seleccionados como:

P =

[
L 0
0 C

]
, (3.20)

permitiendo constituir a partir de (3.6) la función de Lyapunov:

V (z) =
1

2

(
Lz2

1 + Cz2
2

)
(3.21)

que expresa la enerǵıa total en los elementos almacenadores del circuito.
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Ahora bien, considerando que ν∗ es una desviación del valor nominal de ciclo útil ū,
la señal de control u para el circuito convertidor de potencia, es:

u = ū+ ν∗

= ū− 1
2R

(x1x̄2 − x2x̄1)

= 1− E
Vd
− 1

2R

(
x1Vd − x2

Vd
2

ER

)
,

(3.22)

tras reemplazar los resultados de (3.15).

De esta manera, el funcional de costo minimizado por la ley de control óptima
puede calcularse reemplazando (3.19) y (3.9) en (3.2).

A partir de ello se obtiene:

l(z) = −V̇

= −1

2
(2Lz1ż1 + 2Cz2ż2)

= −Lz1

(
−(1− u)

z2

L
+
x̄2

L
ν
)
− Cz2

(
(1− u)

z1

C
− x̄1

C
ν − z2

RC

)
= z1z2(1− u)− z1x̄2ν − z1z2(1− u) + z2x̄1ν +

z2
2

R

= − (z1x̄2 − z2x̄1) ν +
z2

2

R

= − (z1x̄2 − z2x̄1)
1

2
ν∗ +

z2
2

R

= − (z1x̄2 − z2x̄1)
1

2

(
− 1

2R
(z1x̄2 − z2x̄1)

)
+
z2

2

R

=
1

4
R−1 (z1x̄2 − z2x̄1)2 +

z2
2

R
;

(ν∗)TRν∗ =

(
− 1

2R
(z1x̄2 − z2x̄1)

)T
R

(
− 1

2R
(z1x̄2 − z2x̄1)

)
=

(
− 1

2R
(z1x̄2 − z2x̄1)

)T (
−1

2
(z1x̄2 − z2x̄1)

)
=

1

4
R−1 (z1x̄2 − z2x̄1)2 ,

y por tanto:

J =

∫ ∞
0

(l(z(t)) + (ν∗(t))TR(z(t))ν∗(t))dt

=

∫ ∞
0

(
z2

2

R
+

1

2
R−1 (z1x̄2 − z2x̄1)2

)
dt. (3.23)
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Figura 3.4: Ilustración de lazo externo para cálculo dinámico de referencia Vd.

Este funcional de costo aśı constituido, muestra que el sistema controlado por
la ley óptima ν∗ en (3.19) minimiza la enerǵıa del error de voltaje en la resistencia
de carga R (la enerǵıa es la integral de la potencia) a través de la influencia de un
término dependiente del cambio cuadrático medio de potencia en la fuente, ponderado
por R−1.

3.2.2 Robustez del control óptimo

A partir de (3.22), es evidente cómo la ley de control óptimo propuesta depende
de valores nominales del circuito convertidor de potencia. Por tanto, con el objetivo
de asegurar un desempeño favorable del control ante variaciones paramétricas o per-
turbaciones, es necesario adicionar un lazo externo que permita recalcular de manera
dinámica el valor de Vd, tal y como se ilustra en la Fig. 3.4. Este lazo de control,
se construye como una desviación del valor de referencia deseado para la salida de
tensión VREF , de manera tal que ante condiciones nominales VREF = Vd y en estado
estacionario x2 = VREF . En (3.24), se propone una acción PI para dicha desviación,
como una manera de proporcionar robustez a la estrategia de control óptimo formu-
lada.

Vd = VREF + kp(x2 − VREF ) + ki

∫
(x2 − VREF )dt (3.24)

3.3 SIMULACIÓN DEL CONTROL ÓPTIMO INVERSO

En la Tabla 3.1, se incluyen los valores de parámetro calculados para un circuito
convertidor de potencia CC-CC tipo elevador, sobre el cual se realizaron posteriores
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simulaciones numéricas del comportamiento dinámico asociado empleando la libreŕıa
SimPowerSystems de MATLABr. El cálculo para los componentes del circuito se
presenta en el Anexo A.

Tabla 3.1: Parámetros circuitales del convertidor elevador

Componente Descripción Valor
R Resistencia de carga 100 Ω
L Inductor 1 mH
C Capacitor 10 µF
E Tensión de suministro 5 V DC

VREF Tensión de salida nominal 10 V DC
D Ciclo útil nominal 50 %
f Frecuencia de conmutación 20 kHz

De esta manera, la Fig. 3.5 permite observar los resultados de simulación para el
circuito en lazo abierto sin control. A partir de ello, la tensión de salida presenta un
comportamiento oscilatorio que se establece trascurridos 0.007 s en un valor ligera-
mente superior al deseado y con sobreimpulso cercano al 60 %. Posteriormente, tras
aplicar una perturbación en la tensión de suministro E incrementada 20 % respecto
a su valor nominal en 0.014 s, se observa como la tensión final se incrementa hacia
alrededor de 12 V evidenciando la incapacidad del sistema para autoregularse. En
el caso de la corriente del inductor, se experimenta un pico de aproximadamente 1
A con posteriores oscilaciones amortiguadas en tiempos similares a la respuesta de
tensión.

Por su parte, la Fig. 3.6 presenta resultados para el sistema controlado en lazo
cerrado considerando dos tipos distintos de control: una estrategia proporcional con
corrección integral [34] (según diagrama de la Fig. 3.7 con valores de ganancia k1 = 40
y k2 = 5000, ajustados de manera emṕırica para máximo desempeño dinámico) y el
control óptimo inverso (3.22) con R = 2 vatios y referencia ajustable según (3.24).
Como se observa, en ambos casos el comportamiento transitorio es ostensiblemente
mejorado en comparación con el lazo abierto, reduciendo oscilaciones, sobreimpulso y
tiempo de establecimiento. También es importante la atenuación obtenida en el efec-
to de la perturbación por parte de los dos controladores. Sin embargo, el controlador
proporcional presenta un asentamiento más lento y mayor amplificación del pico de
perturbación, con respecto al controlador óptimo inverso. Otro aspecto interesante se
visualiza en el comportamiento de la señal de control, la cual alcanza niveles altos
para los dos controladores en un modo oscilatorio, lo cual eventualmente ayuda a
reducir más rápidamente el error hacia cero.

De otro lado, el resultado que representa la mayor relevancia en el presente análisis
se da a partir de la reproducción del comportamiento temporal de la función de costo
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Figura 3.5: Tensión de salida y corriente de inductor en lazo abierto, sin control, para
el circuito convertidor de potencia.
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Figura 3.6: Simulación para el sistema controlado con perturbación en la tensión
de suministro E, considerando los casos de control óptimo inverso ((a), (c) y (e)) y
control proporcional con corrección integral ((b), (d) y (f)).
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Figura 3.7: Ilustración para ley de control proporcional al error de corriente e integral
al error de tensión, implementada para efectos de comparación.
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Figura 3.8: Funcional de costo calculado para estrategias de control proporcional con
corrección integral (ĺınea punteada) y óptimo inverso (ĺınea sólida).

para ambas estrategias de control, según se visualiza en la Fig. 3.8. A partir de ello,
puede notarse como en ambos casos se parte de un valor diferente de cero, que se
incrementa con una cierta pendiente. En el caso del controlador proporcional el valor
inicial para J es mayor, significando en el tiempo un mayor costo energético asociado.
Lo anterior, permite evidenciar que el controlador óptimo representa una solución
más eficiente desde el punto de vista energético, que una estrategia convencional no
desarrollada a partir de consideraciones de optimalidad.
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CAPÍTULO 4

PASIVIDAD Y OPTIMALIDAD EN CONVERSIÓN DE

ENERGÍA

Es posible documentar en la literatura técnicas de modelado y control para cir-
cuitos convertidores de potencia a partir de consideraciones de enerǵıa, como son
los modelos de Euler-Lagrange [60], los sistemas hamiltonianos [20] y la teoŕıa de
pasividad. Esta última, es una propiedad fundamental de los sistemas dinámicos re-
troalimentados que tiene sus oŕıgenes en la teoŕıa de redes y se ocupa principalmente
del intercambio de enerǵıa entre sistemas interconectados [77]. Existe una importante
conexión entre pasividad y estabilidad [11, 24, 74], que permite desarrollar técnicas de
control basado en pasividad (PBC - passivity-based control [43]) empleando funciones
de Lyapunov.

La técnica PBC para convertidores de potencia CC-CC fue inicialmente propuesta
por Sira-Ramı́rez en [62], siendo extremadamente sensible a cambios de carga. Ver-
siones mejoradas de la técnica incluyen entre otros los trabajos: [61] que propone un
PBC adaptativo; [52] IDA-PCB (Interconnection and damping assignment passivity-
based control); [14, 27] PD-PBC (Parallel-Damped PBC) y [63] ETEDPOF (Exact
Tracking Error Dynamics Passive Output Feedback). Complementos adicionales in-
corporan lazos externos para anular errores en estado estable [65, 79].

Adicionalmente, es posible conectar las propiedades de pasividad con la optima-
lidad de un sistema. Para sistemas lineales y el problema del regulador cuadrático
lineal (LQR), R. E. Kalman propuso en [28] una relación para estos dos conceptos, la
cual fue extendida para el problema del regulador óptimo no lineal en [42] y utilizada
en [54, 56, 73] para el desarrollo de controladores no lineales. El presente Caṕıtulo
ilustra la relación entre la pasividad y la optimalidad para un convertidor de potencia
CC-CC tipo elevador, considerando el caso de regulación para la tensión de salida del
circuito.
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4.1 PRELIMINARES MATEMÁTICOS

Considere el sistema dinámico

ẋ = f(x, u)
y = h(x, u)

, (4.1)

con vector de entrada u y vector de salida y, donde f : Rn × Rm → Rn es Lipschitz
localmente, h : Rn × Rm → Rm es continua, f(0, 0) = 0 y h(0, 0) = 0. Se asume que
u : R+ → Rm pertenece a un conjunto U de funciones delimitadas en subintervalos
acotados de R+. El sistema tiene el mismo número de entradas y salidas. Las siguien-
tes definiciones, aplicadas sobre el sistema (4.1) son adaptaciones de las formulaciones
presentadas en [30, 56]:

Definición 4.1.1 (Disipatividad). Suponga que asociada al sistema (4.1) existe
una función w : Rm × Rm → R, conocida como función de suministro, la cual es
localmente integrable para todo u ∈ U , es decir, satisface∫ t1

t0

|w(u(t), y(t))|dt <∞ ∀ t0 ≤ t1

y sea X un subconjunto conexo de Rn que contiene el origen. Se dice que el sistema
(4.1) es disipativo en X con función de suministro w(u, y) si existe una función
S(x), S(0)=0, tal que para cada x ∈ X se verifica

S(x) ≥ 0

y

S(x(t1))− S(x(t0)) ≤
∫ t1

t0

w(u(t), y(t))dt, (4.2)

para todo u ∈ U tal que x(t) ∈ X ∀ t ∈ [t0, t1], conocida como desigualdad de disipa-
ción. La función S(x) es denominada función de almacenamiento S : Rn → R ≥ 0.
El sistema (4.1) con función de suministro w(u, y) se denomina conservativo si se
cumple en (4.2) la relación de igualdad, para todo u ∈ U tal que x(t) ∈ X ∀ t ∈ [t0, t1].

Si la función de almacenamiento S(x) es diferenciable, (4.2) se puede escribir
alternativamente como

Ṡ(x(t)) ≤ w(u(t), y(t)). (4.3)

Definición 4.1.2 (Pasividad). El sistema (4.1) es pasivo, si es disipativo con res-
pecto a la función de suministro w(u, y) = uTy. Adicionalmente, puede denominarse:
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estrictamente pasivo respecto a la salida (OSP) si es disipativo con respecto a
la función de suministro w(u, y) = uTy − σyTy, donde σ > 0;

estrictamente pasivo respecto al estado (SSP) si es disipativo con respecto a
la función de suministro w(u, y) = uTy − εΨ(x), donde Ψ(x) es una función
definida positiva y ε > 0;

pasivo respecto a la salida realimentada (OFP) si es disipativo con respecto a
la función de suministro w(u, y) = uTy − σyTy, para todo σ ∈ R.

Definición 4.1.3 (Estado-Cero Observable). El sistema (4.1) se dice de estado-
cero observable (ZSO), si ninguna solución de ẋ = f(x, 0) aparte de la solución
trivial, permanece en

W = { x ∈ Rn | h(x, 0) = 0 }.

Teorema 4.1.1 (Estabilidad). Las siguientes afirmaciones son verdaderas para el
sistema (4.1):

el origen de ẋ = f(x, 0) es estable, si el sistema es pasivo para una función de
almacenamiento definida positiva;

si el sistema es OSP, entonces es de ganancia finita L2 estable;

el origen de ẋ = f(x, 0) es asintóticamente estable, si el sistema es ZSO y OSP
para una función de almacenamiento definida positiva o, SSP para una función
de almacenamiento definida positiva.

Demostración. La prueba para este teorema puede ser consultada en [30] y por tanto
se omite.

4.1.1 Ejemplo de ilustración

Considere el circuito RLC de la Fig. 4.1. Asumiendo como variables de estado del
sistema a la corriente en el inductor iL = x1 y a la tensión en el capacitor vC = x2,
como entrada u = E y como salida y = iL, se formula en (4.4) el modelo de circuito
correspondiente con la forma general (4.1).

ẋ =

[
0 −1/L

1/C −1/RC

] [
x1

x2

]
+

[
1/L

0

]
u

y =
[

1 0
] [ x1

x2

]
+ [0]u

(4.4)
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Figura 4.1: Circuito RLC.

Un análisis de la enerǵıa del sistema (es decir, la enerǵıa acumulada en el inductor
más la enerǵıa acumulada en el capacitor), permite concluir que la enerǵıa total en
el circuito es

S(x) =
1

2
Lx2

1 +
1

2
Cx2

2,

con derivada temporal dada por

Ṡ(x) = Lx1ẋ1 + Cx2ẋ2 = uy − 1

R
x2

2

y por tanto, definiendo como función de suministro a la forma bilineal w(u, y) = uy,
se tiene

uy − 1

R
x2

2 ≤ w(u, y)

verificando a partir de la Definición 4.1.1 que el sistema (4.4) es disipativo para R > 0.
De hecho, el sistema es conservativo si R→∞. F́ısicamente, la función de suministro
w es la potencia eléctrica entregada por la fuente de tensión E.

De la Definición 4.1.2 el sistema es también pasivo y SSP con una función de
almacenamiento S(x) definida positiva, demostrando que la potencia entregada por
la fuente es siempre mayor al incremento de enerǵıa almacenada en el circuito, debido
a la acción del elemento disipador R.

Asimismo, de la Definición 4.1.3 el sistema es ZSO y entonces con base en el
Teorema 4.1.1 el origen de ẋ = f(x, 0) es asintóticamente estable. En la práctica, una
desconexión de la fuente E hace que la enerǵıa almacenada en el capacitor y en el
inductor sea disipada, llevando el estado del sistema a la condición de equilibrio en
(x1, x2) = (0, 0).
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4.2 CONTROL BASADO EN PASIVIDAD

El objetivo principal de la técnica PBC es asegurar la estabilidad, empleando pro-
piedades de pasividad a partir del intercambio energético entre los bloques del sistema
controlado (planta + controlador). Por tanto, el controlador modifica la enerǵıa de la
planta de forma que el sistema resultante tenga una función de almacenamiento con
comportamiento disipativo y cumpla la estabilidad en el sentido de Lyapunov. A esta
técnica también se le conoce como moldeo de enerǵıa [69].

El procedimiento para calcular una ley PBC (ver [61, 59, 66]) se enuncia como sigue:

i. Represente el sistema en la forma generalizada de Hamilton:

A ẋ = J(u)x−D x+ Bu+ E

donde x ∈ Rn es el vector de variables de estado; u ∈ Rm es el vector de entradas;
A ∈ Rn×n es simétrica, definida positiva y contiene los elementos almacenadores
de enerǵıa; B ∈ Rn×m pondera el efecto del control en la dinámica del estado;
D ∈ Rn×n es semidefinida positiva y contiene los elementos que disipan enerǵıa;
E ∈ Rn es el vector de fuerzas externas y J(u) ∈ Rn×n es antisimétrica, definida
como:

J(u) := J0 +
m∑
i=1

Jiui, (4.5)

siendo {J0, Ji} matrices antisimétricas constantes;

ii. Determine la dinámica del estado deseado:

A ˙̄x = J(ū)x̄ − Dx̄+ Bū+ E

siendo x̄ y ū los vectores deseados de estado y control, respectivamente;

iii. Determine la dinámica del error de estado z = x− x̄:

A ż = J(u) x − J(ū)x̄− D z + Bν (4.6)

siendo ν = u− ū;

iv. Defina como señal de control PBC

ν = −αΓT z (4.7)

siendo α ∈ Rm×m una matriz constante, simétrica, definida positiva y

Γ = [J1x̄+ b1, J2x̄+ b2, · · · , Jmx̄+ bm] (4.8)

con bi ∀i = 1, 2, · · · ,m representando los vectores columna de B;

v. Verifique la condición de acoplamiento

D + ΓαΓT > 0 (4.9)

para convergencia (semi)global y asintótica del vector de error z hacia cero.
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4.2.1 PBC para el convertidor elevador

Para ilustrar la metodoloǵıa de diseño basado en pasividad, se determina la ley de
control PBC para el circuito convertidor de potencia (3.13) empleando los resultados
presentados en la Sección 3.2. En particular, se parte del numeral iii de la metodo-
loǵıa a partir de las expresiones para la dinámica de error dadas en (3.17) y (3.18),
presentadas en modo conveniente como sigue:

Lż1 = −(1− u)z2 + x̄2ν

Cż2 = (1− u)z1 −
z2

R
− x̄1ν. (4.10)

Dichas expresiones pueden reescribirse a su vez en la forma matricial:[
L 0
0 C

] [
ż1

ż2

]
=

[
0 −(1− u)

(1− u) 0

] [
z1

z2

]
−

−
[

0 0
0 1/R

] [
z1

z2

]
+

[
x̄2

−x̄1

]
ν.

(4.11)

Ahora bien, para poder relacionar el resultado anterior con (4.6) es necesario
realizar la manipulación siguiente:

Aż = J(u)x− J(ū)x̄−Dz + Bν

= J(u)x− J(ū)x̄−Dz + Bν + (J(u)x̄− J(u)x̄)

= J(u)x− J(u)x̄+ J(u)x̄− J(ū)x̄−Dz + Bν

= J(u)z + J(u)x̄− J(ū)x̄−Dz + Bν

= J(u)z +

(
J0 +

m∑
i=1

Jiui

)
x̄−

(
J0 +

m∑
i=1

Jiūi

)
x̄−Dz + Bν

= J(u)z +
m∑
i=1

Ji(ui − ūi)x̄−Dz + Bν (4.12)

tras emplear (4.5). Por tanto, tomando en cuenta que (ui − ūi) = νi es un escalar y

B = [b1, b2, · · · , bm] ,
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es posible escribir:

Aż = J(u)z +
m∑
i=1

Jix̄νi −Dz + [b1, b2, · · · , bm] ν

= J(u)z −Dz +
m∑
i=1

Jix̄νi +
m∑
i=1

biνi

= J(u)z −Dz +
m∑
i=1

(Jix̄+ bi) νi

= J(u)z −Dz + Γν (4.13)

tras reemplazar (4.8). De esta manera, un constraste entre (4.11) y (4.13) permite
encontrar las siguientes relaciones:

A =

[
L 0
0 C

]
, (4.14)

J(u) =

[
0 −(1− u)

(1− u) 0

]
, (4.15)

D =

[
0 0
0 1/R

]
, (4.16)

Γ =

[
x̄2

−x̄1

]
(4.17)

a partir de las cuales se verifica que:

- A contiene los elementos almacenadores de enerǵıa del circuito;

- D contiene los elementos que disipan enerǵıa en el circuito;

- J(u) es antisimétrica y puede descomponerse de la manera siguiente:[
0 −(1− u)

(1− u) 0

]
= J0 + J1u[

0 −1 + u
1− u 0

]
=

[
J011 J012

J021 J022

]
+

[
J111 J112

J121 J022

]
u

=

[
J011 + J111u J012 + J112u
J021 + J121u J022 + J122u

]
o equivalentemente:

J0 =

[
0 −1
1 0

]
J1 =

[
0 1
−1 0

]
,

siendo matrices antisimétricas constantes.
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- Γ permite reconstruir de (4.8) la matriz B = b1, dada por:[
b11

b21

]
=

[
x̄2

−x̄1

]
−
[

0 1
−1 0

] [
x̄1

x̄2

]
(4.18)

=

[
x̄2

−x̄1

]
−
[

x̄2

−x̄1

]
(4.19)

=

[
0
0

]
(4.20)

verificando (3.13) donde la única incidencia de u se da a través de combinacio-
nes bilineales con el vector de estados (es decir, J(u)).

Por tanto, se selecciona como señal de control PBC:

ν = −α
[
x̄2 −x̄1

] [ z1

z2

]
= −α (x̄2z1 − x̄1z2)

= −α (x̄2 (x1 − x̄1)− x̄1 (x2 − x̄2))

= −α (x̄2x1 − x̄2x̄1 − x̄1x2 + x̄1x̄2)

= −α (x̄2x1 − x̄1x2) (4.21)

y aśı a partir de (3.15), se determina el ciclo útil de control en el modo siguiente:

u = ū+ ν
= ū− α (x̄2x1 − x̄1x2)

= 1− E
Vd
− α

(
x1Vd − x2

Vd
2

ER

)
,

(4.22)

expresión que coincide con la ley de control óptimo inverso (3.22) en la medida que
α ≡ 1

2R
.

La ley de control PBC en (4.21), demuestra convergencia hacia cero en la dinámica
del error a través de la condición de acoplamiento:

0 <

[
0 0
0 1/R

]
+ α

[
x̄2

−x̄1

] [
x̄2 −x̄1

]
<

[
0 0
0 1/R

]
+ α

[
x̄2

2 −x̄2x̄1

−x̄2x̄1 x̄2
1

]
< α

[
x̄2

2 −x̄2x̄1

−x̄2x̄1 x̄2
1 + 1

αR

]
que se satisface a través del criterio de Sylvester [64], en el cual una matriz es definida
positiva si todos los determinantes de sus menores principales son positivos. Aśı en-
tonces, siendo α > 0 el determinante del primer menor es positivo, mientras que para
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el segundo menor la condición α
x̄22
R
> 0 se cumple dada la naturaleza f́ısica de R.

La pasividad del sistema controlado se verifica a partir de la Definición 4.1.2 (con
νT = ν por ser escalar) para y = ΓT z, mediante la función de suministro siguiente:

w(ν, y) = νy

=
(
−αΓT z

) (
ΓT z

)
= −α

(
ΓT z

)2

= −α (x̄2x1 − x̄1x2)2

tras reemplazar (4.21). Dicha función de suministro relaciona el cambio de la potencia
cuadrática (siendo x1 una cantidad en amperios y x2 en voltios) almacenada en los
elementos del circuito, ponderada por el término constante −α. El signo negativo,
debe interpretarse como indicador del consumo de enerǵıa para valores positivos de
α. En caso contrario, se aceptaŕıa que el circuito provee enerǵıa, alterando las ca-
racteŕısticas de pasividad del sistema y por tanto su estabilidad (dada la definidad
positiva asumida para α). De esta manera, α se constituye en un parámetro de control
que proporciona amortiguamiento (o disipación) de enerǵıa a la dinámica del sistema.

De manera similar, asumiendo como función de almacenamiento al error de enerǵıa
total en los elementos acumuladores del sistema, es decir:

S(z) =
1

2
Lz2

1 +
1

2
Cz2

2

es posible escribir a partir de (4.10) la siguiente expresión para su derivada:

Ṡ(z) = Lz1ż1 + Cz2ż2

= Lz1

(
−(1− u)

z2

L
+
x̄2

L
ν
)

+ Cz2

(
(1− u)

z1

C
− z2

RC
− x̄1

C
ν
)

= −(1− u)z1z2 + x̄2z1ν + (1− u)z1z2 −
z2

2

R
− x̄1z2ν

= (x̄2z1 − x̄1z2) ν − z2
2

R

= (x̄2 (x1 − x̄1)− x̄1 (x2 − x̄2)) ν − z2
2

R

= (x̄2x1 − x̄1x̄2 − x̄1x2 + x̄1x̄2) ν − z2
2

R

= −α (x̄2x1 − x̄1x2)2 − z2
2

R
, (4.23)

que de paso satisface:
Ṡ(z) ≤ w(ν, y)
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para todo R > 0. En términos prácticos, este resultado confirma que el sistema a
partir de su condición de ser pasivo, posee un cambio energético decreciente en pro-
porción al parámetro de amortiguamiento (o disipación) de enerǵıa α, evitando que
el sistema sea conservativo debido a las pérdidas de potencia en R representadas me-

diante el término
z22
R

.

La Fig. 4.2 presenta resultados de simulación en la herramienta SimPowerSystems
de MATLABr para la técnica PBC aplicada sobre el circuito convertidor elevador,
empleando diferentes valores del parámetro α. A partir de ello, es clara la dependen-
cia del comportamiendo dinámico del sistema ante variaciones nominales de α. En
particular, la tensión de salida x2 = v(t) alcanza el valor deseado de 10V en un modo
dinámicamente aceptable para valores positivos del parámetro. Un comportamiento
similar es evidenciado para la corriente del inductor x1 = i(t). En el caso de la señal
de control, se muestra un mayor esfuerzo de actuación en la medida que α se incre-
menta. En general, el amortiguamiento de las respuestas se relaciona con la magnitud
de α y aśı también la estabilidad relativa en la dinámica del sistema controlado.

4.3 OPTIMALIDAD Y PASIVIDAD

Para sistemas lineales de la forma:

ẋ = Ax+Bu

con funcional de costo cuadrático:

J =

∫
(xTQx+ uTRu) dt,

la ley óptima de control posee la forma u = −BTPx, siendo P la matriz simétrica y
definida positiva que resuelve la ecuación algebraica de Ricatti. Asimismo, es posible
definir a través de P una función de Lyapunov que determina la estabilidad asintótica
del sistema, garantizando un margen de ganancia infinito y un margen de fase de 60◦

para el control de realimentación óptima. A partir de ello, R. E. Kalman estableció en
[28] que un sistema lineal puede ser óptimo sólo si este es pasivo con respecto a la
salida y = BTPx.

Una formulación equivalente para sistemas no lineales de la forma:

ẋ = f(x) + g(x)u (4.24)

con funcional de costo:

J =

∫
(l(x) + u2) dt,

donde l(x) es semidefinida positiva, fue propuesta por Moylan y Anderson en [5].
Dicho resultado enuncia que la ley de control u = k(x) es óptima, si y solo si el
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Figura 4.2: Simulación para sistema controlado con acción PBC ante condiciones
nominales y diferentes valores del parámetro de control: α = 0.1 ((a), (d) y (g)),
α = 1 ((b), (e) y (h)) y α = 10 ((c), (f) e (i)).
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sistema (4.24) con entrada u y salida y = −k(x), es disipativo con respecto a la
función de suministro:

w(u, y) ≤ uTy +
1

2
yTy.

Por tanto, retomando de la Sección 3.1 la definición general del sistema (3.1):

ż(t) = f(z(t)) + g(z(t))ν(t),

del funcional de costo (3.2):

J =

∫ ∞
0

(l(z(t)) + νT (t)R(z(t))ν(t))dt,

y de la ley de control óptimo inverso estabilizante (3.7):

ν∗ = −1

2
R−1(z)gT (z)Pz,

es posible mostrar la pasividad del sistema controlado óptimo para y = −2Rν∗,
mediante la función de suministro:

w(ν∗, y) = (ν∗)Ty

= ν∗y

= ν∗ (−2Rν∗)

= −2R(ν∗)2

= −2R

(
−1

2
R−1gTPz

)2

= −1

2
R−1

(
gTPz

)2
,

que para el caso del convertidor de potencia elevador puede calcularse como:

w(ν∗, y) = −1

2
R−1 (x̄2x1 − x̄1x2)2 .

Tras seleccionar a S(z) como el error de enerǵıa total en los elementos acumula-
dores del sistema, es posible obtener resultados y conclusiones similares que para el
caso considerado previamente en (4.23), a partir de la relación de equivalencia entre
los parámetros de control óptimo inverso y PBC dada por:

1

2
R−1 = α.
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La Fig. 4.3 muestra el cálculo de J para los mismos valores de α considerados en
la Fig. 4.2. De estos resultados se observa como la amplitud de la acción de control
afecta el valor de la integral, presentando un menor costo en la medida que el paráme-
tro de control α disminuye (o equivalentemente cuando R aumenta).

Por tanto, tomando en consideración la forma expĺıcita para el funcional en (??):

J =

∫ ∞
0

(
z2

2

R
+

1

2
R−1 (z1x̄2 − z2x̄1)2

)
dt,

es posible relacionar la optimalidad de la acción de control en términos de la po-

tencia entregada a la resistencia de carga, pues aumentar la incidencia de
z22
R

en J al
disminuir α implica disminuir las pérdidas de potencia en R.

Aśı entonces, asegurar un mı́nimo J implica optimalidad, pero a la vez pasividad
tras redistribuir la enerǵıa del sistema mediante el valor asignado a α (o equivalente-
mente a R).

t [s]
×10-3

0 1 2 3 4 5 6 7

J 

0

0.005

0.01

0.015

α=0.1
α=1

α=10

Figura 4.3: Funcional de costo J para diferentes valores del parámetro de control α.
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CAPÍTULO 5

REALIZACIONES PARA REGULACIÓN DIGITAL DE
POTENCIA

El diseño tradicional de circuitos convertidores de potencia, implica elaborar cálcu-
los y verificar condiciones operacionales en lazo abierto, sin incluir información expĺıci-
ta al respecto de acciones de control realimentado. Lo anterior, parte de una filosof́ıa
de diseño de controladores de manera independiente de las caracteŕısticas de la planta
(en este caso el convertidor). Sin embargo, en la práctica el desempeño de una acción
de control depende altamente de las restricciones operacionales del sistema que se
controla. De otro lado, las tecnoloǵıas actuales de diseño asistido por computadora
para circuitos eléctricos y electrónicos, permiten integrar herramientas de simulación
para etapas de control en el proceso de cálculo de circuitos de conversión de potencia,
facilitando la implementación circuital (realización) para leyes avanzadas de control
de disparo, que atenúen los efectos de perturbaciones y mejoren el desempeño dinámi-
co y/o energético del sistema.

En este proceso, pueden darse situaciones en las cuales sea necesario combinar
dominios de señal (continua, discreta, mixta) e incluso tecnoloǵıas (dispositivos de
estado sólido, arquitecturas programables, arquitecturas programadas, elementos ac-
tivos, elementos pasivos). Al respecto, algunos desarrollos se presentan para propo-
ner herramientas que permitan verificar dispositivos digitales genéricos en diseños de
señal mixta, a partir de simuladores tradicionales [31, 41, 50, 51]. También se repor-
tan estudios en herramientas genéricas de simulación para controladores en circuitos
convertidores de potencia [17, 38, 49, 71]. Sin embargo, no existe mayor documenta-
ción al respecto de procedimientos de diseño espećıficos, orientados a realización en
hardware digital para controladores no convencionales aplicados a convertidores de
potencia, empleando herramientas de simulación circuital.

Por tanto, el presente Caṕıtulo aborda el procedimiento de adecuación hacia im-
plementación en hardware empleando herramientas de simulación mixta en OrCAD,
para las estrategias de control de regulación de la tensión de salida de un convertidor
de potencia elevador analizadas en los Caṕıtulos anteriores.
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Figura 5.1: Metodoloǵıa de diseño para sistemas de señal mixta, modificado de [51].

5.1 SIMULACIÓN MIXTA UTILIZANDO PSPICE A/D Y VHDL

En el camino hacia obtener una simulación del sistema controlado en lazo cerra-
do, se toma como base la metodoloǵıa propuesta en [51] para desarrollar sistemas
electrónicos con señales de naturaleza mixta (es decir, analógicas y digitales) em-
pleando PSpice A/D y componentes digitales elaborados en código VHDL, ilustrada
en la Fig. 5.1.

La herramienta OrCAD es configurable para realizar simulaciones de señal mixta. Sin
embargo, la mayoŕıa de construcciones digitales en PSpice A/D están disponibles sólo
a nivel de compuertas. Por lo tanto, para llevar a cabo una simulación digital en PS-
pice A/D de componentes analógicos interconectados a circuitos digitales modelados
utilizando lenguajes de descripción de hardware como VHDL o Verilog, estos deben
ser primero traducidos a una realización a nivel de compuertas. También es necesario
realizar una conversión entre este archivo a nivel de compuertas y el tipo de formato
reconocido por PSpice A/D (netlist). Para mayores detalles respecto a la metodoloǵıa
de diseño presentada y a las herramientas empleadas en su ejecución, se recomienda
al lector interesado consultar [46].
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5.1.1 Realización para módulo de actuación digital

Para ilustrar la metodoloǵıa de diseño de la Fig. 5.1, se abordará la codificación
VHDL del bloque de modulación PWM correspondiente con el módulo de actuación
del circuito convertidor de potencia (ver Sección A.2.3). Este procedimiento se ejecuta
siguiendo los siguientes pasos:

- Inicialmente, se concibe el diagrama de operaciones lógicas que constituirá el
algoritmo del flujo digital de señales. Para el caso considerado, la señal diente
de sierra se construye con un contador incremental reiniciado periódicamente y
con valor (cuenta incremental) comparado con un valor de refencia (ciclo útil
D). La Fig. 5.2(a) ilustra el diagrama de flujo correspondiente.

- Teniendo una descripción lógico-algoŕıtmica del sistema a diseñar, el paso si-
guiente corresponde con la codificación VHDL para el diagrama de flujo digital
de señales. Posteriormente, este código VHDL debe ser optimizado hacia una
realización a nivel de compuertas empleando la herramienta Synplify Pro. La
Fig. 5.2(b) ilustra el diagrama resultante para el ejemplo de ilustración consi-
derado.

- Esta realización a nivel de compuertas, debe ser transformada a una descripción
un poco más rudimentaria del tipo lista de conexiones (netlist). Para ello se
emplea la herramienta VHDL2PSpice, la cual genera un archivo que puede ser
interpretado en OrCAD para crear un bloque (o libreŕıa) para el componente
digital correspondiente, como el presentado en la Fig. 5.2(c).

Las libreŕıas digitales aśı creadas pueden interactuar con otros componentes digitales y
analógicos del circuito a partir de configuraciones tradicionales para simulación mixta
en OrCAD. La Fig. 5.3 presenta los elementos fundamentales del circuito convertidor
de potencia (de naturaleza analógica), incluyendo el circuito conmutado, un sensor de
corriente basado en el amplificador de instrumentación INA168, un acondicionador
de señal para medida de tensión (TLV2252 ) y conversores de señal analógica a digital
para interactuar con el bloque de control digital realimentado. El Anexo A presenta
mayores detalles sobre la configuración para estos elementos. La Fig. 5.4 muestra
la simulación en OrCAD para las variables de tensión del capacitor y corriente del
inductor, obtenidas tras acoplar el módulo de PWM digital al circuito.

5.1.2 Realización para algoritmos de control

El lazo de control realimentado se construye a partir de la interacción entre los
elementos circuitales que representan la planta (Fig. 5.3) y las acciones de control.
Estas últimas son ejecutadas a través del bloque de actuación digital (Fig. 5.2).
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(a)

(b)

(c)

Figura 5.2: Diseño de señal mixta para modulador PWM: (a) Diagrama lógico de
flujos de señal, (b) Esquema de realización a nivel de compuertas, (c) Libreŕıa creada
en OrCAD para componente digital.
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Figura 5.3: Componentes analógicos del sistema en OrCAD.
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Figura 5.4: Comportamiento del convertidor elevador en lazo abierto a partir de si-
mulación de señal mixta en OrCAD: (a) corriente de inductor x1 y (b) tensión de
capacitor x2.

Para obtener las realizaciones digitales de las leyes de control en el contexto de la
metodoloǵıa de diseño de señal mixta propuesta, se emplea el procedimiento ilustrado
en la Fig. 5.5. El primer paso consiste en la formulación matemática para las ecua-
ciones de las leyes de control, con verificación en herramientas de análisis numérico
como MATLAB o MAPLE. Posteriormente, estos modelos matemáticos (tanto de la
planta como del controlador) pueden ser traducidos a un nivel intermedio de realiza-
ción empleando simuladores de circuitos, en modo similar al recurso empleado en los
Caṕıtulos 3 y 4 para presentar resultados a través de la herramienta SimPowerSys-
tems de MATLAB.

El paso siguiente (denotado como 2 en la Fig. 5.5) es la adecuación de los algo-
ritmos, correspondiendo fundamentalmente con la metodoloǵıa de simulación mixta
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Figura 5.5: Implementación de algoritmos de control digital en VHDL.

propuesta.

Finalmente, a partir de una selección del dispositivo de implementación se realiza
la ejecución de rutinas en hardware, con posibles reajustes de diseño como consecuen-
cia de la verificación de operación real del sistema controlado.

Tomando lo anterior como referencia, se describen a continuación los resultados
de diseño y simulación para las estrategias de control proporcional con corrección
integral y basado en pasividad.

Control proporcional con corrección integral

La primera estrategia de control implementada correspondió con la ley propocio-
nal con factor de corrección integral, introducida en la Sección 3.3 para efectos de
comparación con el control óptimo inverso. Su expresión en dominio discreto viene
dada por:

U(z) = k1E1(z) + k2
1

(1− z−1)
E2(z), (5.1)

y por tanto, su representación digital corresponde con la ecuación en diferencias vi-
sualizada en la Fig. 5.6(a), donde además se incluye un control de saturación integral
(anti-windup) para mejorar tiempos de respuesta ante la acción de perturbaciones en
el sistema.

Asimismo, se desarrolla su realización circuital en VHDL (Fig. 5.6(b)) y a mane-
ra de bloque funcional en OrCAD (Fig. 5.6(c)). En dichas realizaciones se resaltan
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dos bloques restadores que producen las señales de error de corriente e1 y tensión e2,
mismas que son posteriormente amplificadas a través de las ganancias k1 y k2, respec-
tivamente. También se destaca un bloque de acondicionamiento (ajuste) para evitar
que los niveles de señal superen los valores establecidos como rango de operación del
circuito.

Control basado en pasividad

Una segunda ley de control implementada fue la basada en pasividad, que a su vez
se mostró equivalente a la ley de control óptimo inverso (ver Sección 4.3). La forma
discretizada para esta ley corresponde con:

U(z) =

(
1− E

Vd

)
− 1

2R

(
X1(z)Vd −X2(z)

Vd
2

ER

)
(5.2)

y sus realizaciones a nivel de ecuación en diferencias, de circuito codificado en VHDL
y de bloque funcional en OrCAD, se presentan en la Fig. 5.7. La estructura del
algoritmo de realización está compuesta fundamentalmente por un bloque restador
y un multiplicador de ganancia 1

2
R−1 que se suman al valor de ciclo útil nominal

D = 1− (E/Vd). La señal de control que se genera, es la entrada de ciclo útil para el
bloque digital de modulación PWM.

Respuestas del sistema simulado

Los resultados de simulación presentados en la Fig. 5.4, permiten notar un com-
portamiento transitorio ampliamente oscilatorio para la respuesta del sistema en lazo
abierto sin control, que no se establece estrictamente en los valores nominales espe-
rados a partir del diseño. Estas discrepancias pueden explicarse debido a pérdidas no
consideradas en los cálculos para elementos del circuito. Asimismo, teniendo en cuen-
ta la realización digital del módulo de PWM, la resolución de valores posibles en la
salida del sistema se reduce a partir de las correspondientes limitaciones ocasionadas
por una precisión finita de 8 bits.

De otro lado, las respuestas del sistema controlado en la Fig. 5.8 muestran una evi-
dente mejora tanto de las caracteŕısticas en estado transitorio como de los valores
finales. Se observa también sin embargo, una excursión alrededor del valor final para
ambos controladores en estado permanente ocasionada una vez más por errores de
precisión en la representación de los datos, en combinación con el efecto producido por
la convergencia hacia cero del error debida a la acción de control. En otras palabras,
dada la resolución finita del lazo de control (8 bits) no existirá un error cero, sino
un valor mı́nimo comprendido entre ±

(
M
28

)
siendo M el rango máximo de amplitud

considerado. Esto se corrobora a partir del comportamiento oscilante alrededor del
valor nominal D = 0.5, para las señales de actuación en la Fig. 5.8.
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(a)

(b)

(c)

Figura 5.6: Diseño de señal mixta para control proporcional con corrección integral:
(a) Diagrama de flujos de señal, (b) Esquema de realización VHDL, (c) Libreŕıa creada
en OrCAD para componente digital.
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(a)

(b)

(c)

Figura 5.7: Diseño de señal mixta para control basado en pasividad: (a) Diagrama
de flujos de señal, (b) Esquema de realización VHDL, (c) Libreŕıa creada en OrCAD
para componente digital.
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Figura 5.8: Simulación de señal mixta para el sistema controlado sin perturbación,
considerando los casos de control proporcional con corrección integral ((a), (c) y (e))
y basado en pasividad ((b), (d) y (f)).
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Figura 5.9: Funcional de costo calculado a partir de simulación de señal mixta para
estrategias de control proporcional con corrección integral (ĺınea punteada) y basado
en pasividad (ĺınea sólida).

Optimalidad del sistema simulado

La Fig. 5.9 permite realizar un contraste de la enerǵıa de control para ambos
controladores simulados a partir de la evaluación del funcional de costo asociado.
Como se observa, la técnica de control proporcional con corrección integral requiere un
costo energético mayor que su contraparte basada en pasividad para alcanzar el valor
final deseado en el circuito. La tendencia en estado estacionario para este funcional
simulado es hacia un valor levemente incremental, debido a que corresponde con la
integral de un error que estrictamente no se hace cero debido a las apreciaciones de
resolución mencionadas.

5.2 VERIFICACIÓN EXPERIMENTAL EN LABORATORIO

Las estrategias de control diseñadas y simuladas fueron verificadas a través de
implementación en laboratorio sobre un prototipo de circuito convertidor de potencia
elevador, según descrito en el Anexo A.

Inicialmente, considérese la respuesta del sistema implementado en lazo abierto sin
control presentada en la Fig. 5.10. A partir de este resultado, se verifican caracteŕısti-
cas de comportamiento en estados transitorio y estacionario similares a las obtenidas
en el caso simulado empleando herramientas de señal mixta (Fig. 5.4), presentando un
tiempo de establecimiento más rápido y mayores valores pico en tensión y corriente.

Las correspondientes estrategias de control realimentado implementadas, generan
las respuesta temporales visualizadas en la Fig. 5.11. Estos resultados muestran una
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Figura 5.10: Comportamiento del convertidor elevador en lazo abierto a partir de
implementación hardware: (a) corriente de inductor x1 y (b) tensión de capacitor x2.

evidente oscilación en la respuesta del controlador proporcional como consecuencia de
la sensibilidad experimental del término integral a los efectos del ruido de medida en
el lazo de control, lo cual limita el desempeño de la técnica. Este resultado contrasta
con una respuesta de rápida convergencia hacia el valor deseado en estado estacio-
nario presentada por la técnica basada en pasividad la cual, a pesar de presentar
un ligero sobreimpulso, replica cualitativamente las predicciones de simulación mixta
presentadas en la Fig. 5.8. En ambos casos se nota una oscilación alrededor del valor
final, consecuencia de la precisión finita de los datos en la implementación digital.

El equivalente experimental de los resultados presentados para el cálculo del fun-
cional de costo se ilustra en la la Fig. 5.12. Una vez más, se confirma el resultado
esperado respecto a la optimalidad de la técnica basada en pasividad. Una razón pa-
ra ello se explica en el detrimento de comportamiento experimental para la acción
proporcional por cuenta de las oscilaciones causadas a partir del efecto integral.

Finalmente, es necesario mencionar que los procedimientos de simulación mixta
e implementación circuital presentados no consideraron el efecto de perturbaciones
paramétricas en el sistema, debido a la reducción de desempeño evidenciada como
consecuencia de los efectos de precisión en la representación de datos, de la sensibilidad
de los algoritmos de integración y de las propiedades de robustez de las técnicas
estudiadas (principalmente del control óptimo inverso), que deberán ser abordados
en un estudio detallado a manera de trabajo futuro complementario.
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Figura 5.11: Implementación hardware para el sistema controlado sin perturbación,
considerando los casos de control proporcional con corrección integral ((a), (c) y (e))
y basado en pasividad ((b), (d) y (f)).
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Figura 5.12: Funcional de costo calculado a partir de implementación hardware para
estrategias de control proporcional con corrección integral (ĺınea punteada) y basado
en pasividad (ĺınea sólida).
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CONCLUSIONES

Los desarrollos contenidos en la presente tesis de maestŕıa permiten concluir que
la formulación de leyes de control para regular el comportamiento dinámico de circui-
tos convertidores de potencia CC-CC puede ser realizada con base en consideraciones
energéticas que explotan la pasividad de los sistemas f́ısicos. En particular, se ha mos-
trado como partiendo la definición de una función de Lyapunov correspondiente con la
enerǵıa de los elementos almacenadores del circuito, la estabilidad relativa del sistema
y por consiguiente también su dinámica, quedan condicionados al valor asignado a un
parámetro de control relacionando la disipación de enerǵıa en el lazo realimentado.
Las formulaciones propuestas evidencian una equivalencia entre la ley de control basa-
do en pasividad y la ley de control óptimo inverso, a través de la cual se minimiza un
funcional de costo mediante una ley de control óptima, cuya existencia se garantiza a
partir de la condición de pasividad (y por ende de estabilidad) del sistema. El contras-
te de las técnicas basadas en pasividad con controladores convencionales, demuestra
un desempeño que aún siendo comparable en términos de parámetros dinámicos pre-
senta marcadas diferencias en términos de consumo energético.

A continuación se enuncian los principales aportes en cada caṕıtulo:

- El Caṕıtulo 2 permitió ilustrar mediante un ejemplo simple el concepto de
optimalidad energética, a partir del cálculo de la forzante que minimiza el es-
fuerzo de control para conseguir el objetivo de llevar a la condición de equilibrio
una masa acoplada a un resorte sin fricción. Desde el punto de vista f́ısico, la
enerǵıa que debe aplicarse a la masa para alcanzar la condición de equilibrio
corresponde con su enerǵıa cinética. La ley de control óptimo implementada
permitió alcanzar el objetivo de manera dosificada, es decir, aplicando la misma
enerǵıa con una distribución de tiempo diferente (menor potencia), permitiendo
reducir el funcional de costo correspondiente.

- En el Caṕıtulo 3 se realizó el diseño y la simulación de un controlador óptimo
inverso para regular la tensión de salida en un circuito convertidor de potencia
CC-CC elevador, ante perturbaciones en la tensión de suministro. Como princi-
pal aporte, se presenta la selección para la función de Lyapunov V que resuelve
el problema de control mediante una forma cuadrática construida a partir de
una matŕız P determinada con base en un análisis dimensional, asociado a la
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enerǵıa de los elementos almacenadores del circuito. La optimalidad de la ley
de control se verificó por contraste con una técnica de control convencional.

- El Caṕıtulo 4 presentó el concepto de pasividad de un sistema dinámico como
herramienta para realizar tareas de control en circuitos convertidores de poten-
cia, asociando la estabilidad del sistema controlado con un parámetro de control
(α), que a su vez minimiza la enerǵıa entregada a la carga del circuito. Esta
relación entre pasividad y optimalidad permitió verificar la equivalencia entre
las leyes de control basado en pasividad y óptimo inverso y sus correspondientes
parámetros de control.

- Finalmente, el Caṕıtulo 5 presentó una metodoloǵıa para la realización de
controladores digitales mediante herramientas de simulación mixta, integrada al
diseño de circuitos convertidores de potencia. El principal aporte se centra en la
posibilidad de llevar a la práctica estrategias de control (principalmente de tipo
no convencional) mediante un procedimiento que posibilita la verificación de
algoritmos en un simulador de circuitos de modo semejante y bastante próximo
a la ejecución final sobre hardware.

TRABAJO FUTURO

El problema de investigación abordado en el presente trabajo, posibilita una serie
de futuras actividades destinadas a extender el ámbito de aplicación para las for-
mulaciones propuestas. En particular, los resultados obtenidos sobre convertidores
de potencia CC-CC pueden ser extendidos de manera natural a circuitos inversores
(convertidores CC-CA), en tareas de seguimiento de perfiles de tensión de referencia.

Asimismo, la propiedad de pasividad para sistemas interconectados permite pro-
poner soluciones para el problema de gestión optimizada de flujos de carga en redes
eléctricas de potencia, a partir del modelamiento de la red como una estructura ha-
miltoniana. En este caso, el objetivo de control se relaciona con las señales de conmu-
tación de los convertidores de potencia en modo tal que permitan mantener flujos de
potencia activa y reactiva en las cargas de la red, con base en patrones preestablecidos.

A partir de ello, puede considerarse el circuito de la Fig. 5.13 que ilustra un conver-
tidor DC-DC reductor (buck) configurado a manera de inversor de potencia mediante
una topoloǵıa de doble puente.

Para dicho circuito, el modelo promedio normalizado está dada por:[
ẋ1

ẋ2

]
=

[
0 −1/L

1/C −1/RC

] [
x1

x2

]
+

[
1/L

0

]
Eu (5.3)
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Convertidor tipo reductor doble puente con elementos ideales.

donde x1 es la corriente en el inductor, x2 es la tensión en el capacitor y u es la
entrada de control promedio que admite valores en el conjunto cerrado [−1, 1].

Definiendo como tensión deseada en la carga resistiva (tensión del capacitor) al
perfil sinusoidal:

x̄2 = A sin(ωt),

es posible resolver anaĺıticamente las ecuaciones del circuito, permitiendo obtener los
siguientes valores de equilibrio para x1 y u:

x̄1 =
A

R

√
1 + (RCω)2 sin

(
ωt+ tan−1 (RCω)

)
ū =

A

ER

√
(R + E)2 + ω4(RLC)2 sin

(
ωt+ tan−1

(
ω2RLC

R + E

))
.

A partir de esto, la dinámica del error de estado puede formularse como:[
ż1

ż2

]
= f(z)

[
z1

z2

]
+ g(z) (u− ū)

donde:

f(z) =

[
0 −1/L

1/C −1/RC

]
z; g(z) =

[
1/L

0

]
E.

Aśı, definiendo:

V (z) =
1

2
zT
[
L 0
0 C

]
z

es posible formular una la ley de control óptimo inverso para el problema de segui-
miento, calculada como:

ν∗ = −1

2
R−1

[
1/L 0

]
EPz = −1

2
R−1E(x1 − x̄1),
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que permite a su vez, generar el ciclo óptimo de control:

u = ū+ ν∗,
= ū− 1

2
R−1E (x1 − x̄1) .

Se presentan resultados de simulación para el circuito inversor de doble puente. El
escenario considerado parte de condiciones iniciales cero y verifica una convergencia
casi instantánea de la tensión de salida hacia su valor de referencia. Posteriormente,
en t = 0.03 s se aplica una perturbación correspondiente con un cambio escalón en
la tensión de suministro E, pasando de 220 a 160 V DC.

Los resultados se presentan para tres valores distintos del parámetro de control,
permitiendo observar un mejor desempeño del sistema controlado cuando R = 1.
Actividades adicionales implican analizar el comportamiento ante cargas con compo-
nentes inductivos y capacitivos, aśı como sus correspondientes flujos de potencia.

Parámetros circuitales para simulación de inversor en doble puente

Componente Descripción Valor
R Resistencia de carga 10 Ω
L Inductor 10 mH
C Capacitor 10 µF
E Tensión de suministro 220 V DC
x̄2 Tensión de salida deseada 110 sin(120πt)V AC
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Control del inversor reductor de doble puente, simulado para diferentes valores del
parámetro de control: R = 0.1 ((a), (d) y (g)), R = 1 ((b), (e) y (h)) y R = 10 ((c),
(f) e (i)).
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- C. J. Vega, R. Alzate (2015). “Mixed-signal simulation of non-conventional con-
trollers for power converter circuits”. IEEE International Autumn Meeting on
Power, Electronics and Computing (ROPEC), Ixtapa - México.
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ANEXO A

DISEÑO Y CONSTRUCCIÓN DEL CONVERTIDOR
ELEVADOR

Para verificar las predicciones teóricas propuestas en el presente trabajo de inves-
tigación de maestŕıa, se realizó el diseño y construcción de un circuito convertidor de
potencia elevador a manera de prototipo de laboratorio. Inicialmente se presentará el
diseño de componentes de circuito y posteriormente se ilustrarán las etapas configu-
radas para operarlo al interior de un lazo de control. Los desarrollos presentados son
tomados de [39].

A.1 DIMENSIONADO DE COMPONENTES

El modelo matemático que aproxima el comportamiento de un circuito convertidor
de potencia CC-CC elevador, viene dado por las siguientes ecuaciones para la dinámica
del voltaje v en el capacitor y la corriente i en el inductor:

L
di

dt
= E − (1− U)v

C
dv

dt
= (1− U)i− v

R
.

(A.1)

A partir de ello, considerando una resistencia de carga R de 100 Ω/10 W y una fre-
cuencia de conmutación f de 20 kHz, se desea obtener una tensión de salida Vo de
10 V ante una tensión de entrada E de 5 V .

Por tanto, asumiendo un rizado de tensión de salida ∆Vo del 2.5 %, para un ciclo
útil nominal D del 50 %, se calcula el valor de capacitancia a partir de:

C >
D

(Rf(∆Vo/Vo))
= 1 µF,

con base en lo cual se selecciona un valor comercial cercano correspondiente con 10µF .
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Tabla A.1: Descripción elementos de circuito convertidor elevador

Elemento Descripción
Transistor MOSFET de potencia comercial de referencia IRFP150
Diodo Rectificador Schottky comercial de referencia SB550

Figura A.1: Estructura general del sistema experimental.

Asimismo, se calcula el valor de la inductancia mı́nima a partir de:

Lmin >
D(1−D)2R

2f
= 312.5 µH,

con base en lo cual se selecciona un valor comercial cercano correspondiente con 1mH.

A partir de estos parámetros de diseño, se seleccionan los componentes adicionales
para el circuito incluidos en la Tabla A.1.

A.2 CONSTRUCCIÓN DE PROTOTIPO DE LABORATORIO

La estructura general del sistema implementado en laboratorio se ilustra en la
Fig.A.1, de la cual se destacan bloques de actuación (generador PWM), sensado
(transductores de corriente y voltaje), perturbación (alteración de valores nominales
para tensión de suministro y resistencia de carga) y control (para modificar el ciclo
útil de conmutación, con base en una ley de control determinada). A continuación, se
realiza una breve descripción de la manera en la que cada uno de estos bloques fue
constituido.
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Figura A.2: Dispositivo para sensado de corriente.

Tabla A.2: Valores considerados para el sensado de corriente

Parámetro Rs RL Is
Valor 13mΩ 10 kΩ 0.22 A

A.2.1 Dispositivos de sensado

Para sensar la corriente en el inductor, un amplificador de instrumentación (INA169)
fue configurado para medir la corriente que pasa a través una resistencia shunt (Rs),
como se ilustra en la Fig.A.2. Esta resistencia shunt es colocada en serie con el in-
ductor, de manera tal que su cáıda de tensión refleje la corriente que circula a través
de ambos. La salida del amplificador de instrumentación se ajusta para una máxima
tensión de 5V , seleccionando los valores de parámetro incluidos en la Tabla A.2. Este
valor de tensión corresponde con el máximo configurable para resolución completa
(8 bits) de un convertidor analógico a digital ADC0804, acoplado en cascada como
camino hacia el dispositivo de proceso y configurado según mostrado en la Fig.A.3,
para valores t́ıpicos de su hoja de datos.

De manera similar, para proceder con el sensado de la tensión de salida se acopló el
capacitor a un circuito seguidor de tensión (constituido con un TLV2252) actuando
como adaptador de impedancias, con ganancia ajustada para modificar los niveles de
salida del convertidor elevador al rango 0− 5 V , convertidos posteriormente a niveles
digitales en modo idéntico al caso descrito en el párrafo anterior. Los valores de
resistencia incluidos en la configuración mostrada en la Fig. A.4 fueron seleccionados
para constituir el divisor de tensión (A.2).

Va =

(
1kΩ

1kΩ + 5.6kΩ

)
x2 (t) (A.2)

Aśı, cuando la tensión en el capacitor x2(t) alcance su valor máximo de 30 V
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Figura A.3: Convertidor analógico a digital.

Figura A.4: Seguidor de tensión para acople de salida a sensor.
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Figura A.5: Interfaz de señal digital a señal de potencia.

(rango evidenciado experimentalmente) el seguidor entreguará como tensión máxima
al convertidor analógico a digital un valor de 4.54 V .

A.2.2 Circuito acoplador

La interfaz entre la componente de gobierno digital y el circuito analógico de po-
tencia del sistema, se realiza a través de acople óptico (empleando un optoacoplador
TLP250) tal y como se ilustra en el diagrama esquemático de la Fig.A.5, configu-
rado para valores t́ıpicos sugeridos en la hoja de datos del fabricante. Además de
las caracteŕısticas de aislamiento eléctrico (protección) y mejoramiento de las formas
de onda (filtrado), esta etapa presenta una apropiada respuesta en ancho de banda
(con tiempos de conmutación de hasta 1.5 µs) requerida para el tipo de aplicación
considerada.

A.2.3 Unidad de control y generador PWM

Para implementar los algoritmos de control, se empleó la plataforma de desa-
rrollo para sistemas digitales de arquitectura FPGA (DIGILENT NEXYS 3 de Xi-
linx r) ilustrada en la Fig.A.6. Dicho dispositivo está basado en tecnoloǵıa FPGA
Spartanr−6, con capacidad de memoria de 16Mb y frecuencia de reloj de 100MHz,
lo cual le brinda altas prestaciones.

De manera complementaria, para operar el gobierno sobre el circuito convertidor
de potencia es necesario constituir un bloque de actuación a partir de un modulador
de señal por ancho de pulso (PWM). Dicho módulo fue construido en FPGA a partir
del diagrama de bloques que se ilustra en la Fig.A.7, en el cual se realizó la compara-
ción entre una entrada de referencia (D en el diagrama, correspondiente con el ciclo
útil) y una señal de tipo diente de sierra, generada mediante un contador reiniciado
cada periodo de la señal. De esta manera, la salida del comparador será “0” o “1”
dependiendo de la magnitud relativa entre entradas. La base de tiempo para la señal
diente de sierra fue configurada a través de un divisor de la frecuencia de reloj del
FPGA, permitiendo obtener un periodo de 50 µs.
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Figura A.6: Sistema de desarrollo para algoritmos de control.

Figura A.7: Diagrama de bloques para actuador PWM.

A.2.4 Perturbaciones

Para alterar las condiciones de operación nominal del sistema, se realizaron mo-
dificaciones al circuito para variar los valores de la tensión de suministro E y de
resistencia de carga R.

La modificación de la carga se realizó a partir de una resistencia de 100 Ω/10 W
ubicada en paralelo con la carga original (accionada mediante un conmutador), pro-
vocando una reducción del 50 % en el valor nominal.

El cambio en la tensión de suministro se obtuvo incorporando un sumador de
tensión con caracteŕısticas de alta potencia (OPA549) en la entrada del circuito, como
ilustrado en la Fig. A.8. Este dispositivo fue necesario debido a las altas corrientes
requeridas por el convertidor al momento de aplicar los cambios transitorios de la
perturbación. Las resistencias de este circuito fueron ajustadas (de igual valor) para
una ponderación unitaria sobre las señales sumadas.

El sistema final implementado en laboratorio se visualiza en la Fig. A.9. Asimismo,
los diagramas y las capas del circuito impreso diseñado se presentan en la Fig. A.10.
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Figura A.8: Sumador de tensión para perturbación de entrada.

Figura A.9: Prototipo de sistema implementado en laboratorio.
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(a) Esquemático para circuito diseñado

(b) Capas de circuito impreso diseñado

Figura A.10: Diagramas para prototipo de sistema implementado.
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