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UNIVERSIDAD INDUSTRIAL DE SANTANDER

FACULTAD DE INGENIERÍAS FÍSICO-MECÁNICAS
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4.2. MODELADO MATEMÁTICO DEL INVERSOR TIPO BOOST . . 71

4.3. CONTROL HÍBRIDO CONMUTADO APLICADO A UN INVER-

SOR TIPO BOOST . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74
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RESUMEN

TÍTULO: CONTROLADORES HÍBRIDOS Y SUS APLICACIONES EN REGULACIÓN DE
CIRCUITOS CONVERTIDORES DE POTENCIA CC-CC 1

AUTOR: JULIO ANDELFO FLÓREZ VARGAS 2

PALABRAS CLAVE: CONTROL HÍBRIDO, CONTROL POR MODOS DESLIZANTES, CON-

VERTIDOR DE POTENCIA, MODELADO HÍBRIDO, SISTEMA DINÁMICO HÍBRIDO.

Se presenta el modelado de circuitos convertidores de potencia mediante represen-
taciones h́ıbridas, a partir de la interacción entre campos vectoriales continuos y
eventos discretos. Se propone una nomenclatura basada en conjuntos, para definir los
elementos continuos y discretos del modelo, considerando su unión como la correspon-
diente trayectoria solución. Adicionalmente, este enfoque es empleado para modelar
la dinámica de un sistema Bouncing-ball y un circuito convertidor de potencia tipo
Buck. Posteriormente se aborda el control encendido-apagado, como un modelo h́ıbri-
do a través de la deformación parámetrica hacia infinito de la ganancia de lazo en
un controlador proporcional. Se analiza el comportamiento de los modelos a partir
de simulación numérica en MATLABr y OrCAD-Cadencer. Posteriormente se ve-
rifican las predicciones anaĺıticas mediante medidas experimentales de laboratorio, a
partir de las cuales se concluye que la ganancia de lazo que en la práctica replica el
comportamiento h́ıbrido del controlador encendido-apagado, está restringida a limi-
taciones de ancho de banda en los dispositivos circuitales empleados. Finalmente se
propone una topoloǵıa de inversor basada en convertidores CC-CC tipo Boost, con
un correspondiente control h́ıbrido por modos deslizantes, presentando un adecuado
desempeño ante la acción de perturbaciones, mediante simulación numérica.

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: HYBRID CONTROLLER AND APPLICATIONS IN CONTROL OF CIRCUIT POWER
CONVERTERS CC-CC 3

AUTHOR: JULIO ANDELFO FLOREZ VARGAS 4

KEYWORDS: HYBRID CONTROL, HYBRID DYNAMICAL SYSTEM, HYDRID MODELING,

POWER CONVERTER CIRCUIT, SLIDING MODE CONTROL.

Modeling of power converter circuits employing hybrid approaches is presented, by
combining continuous vector fields and discrete event mapping. By means of definition
for the continuous and discrete sets of the hybrid representation, the resulting solution
trajectory can be stated as the union of them. Hence, it is shown how to use this
hybrid modeling to define the dynamical behaviour of a Bouncing-ball system and a
Buck type power converter circuit. Then, an on-off hybrid controller is proposed as a
special case of proportional control when the loop gain tends to infinity. Analytical
predictions are verified by simulation in MATLABr and OrCAD-Cadencer. Also,
experimental measures are performed to show the on-off hybrid controller acting on
the power converter circuit, showing a poor performance on the control action given by
a limited bandwidth of the commutation frequency. Finally, an inverter circuit based
in a Boost type DC-DC converter is proposed and controlled by a hybrid sliding-mode
controller, showing promising results for neglecting disturbances.

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

nications. Group CEMOS. Director PhD. Ricardo Alzate
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INTRODUCCIÓN Y MOTIVACIÓN

Desde los tiempos en que Newton notó la existencia de la gravedad como paráme-
tro inherente de la cáıda de los cuerpos, los cient́ıficos han mostrado un especial
interés en representar el mundo que los rodea, a través de expresiones matemáti-
cas fundamentadas en teoremas y leyes [42] [33] [52]. Por tanto, el modelado de los
sistemas dinámicos surge como herramienta para comprender los fenómenos f́ısicos,
mediante la formulación de ecuaciones diferenciales ordinarias y parciales, capaces de
describir de forma aproximada una realidad. Sin embargo, cuando la naturaleza del
fenómeno describe comportamientos como: fricción, bandas muertas, saturaciones,
histéresis, retrasos y discontinuidades [57] [49] [36], las ecuaciones diferenciales resul-
tantes pueden conducir a expresiones complejas de dif́ıcil solución, limitando el uso de
herramientas de análisis convencionales [19]. En ocasiones, la complejidad del modelo
resultante aumenta significativamente con la rigurosidad de la no linealidad, llevando
al punto cŕıtico de atentar contra la teoŕıa de continuidad de Lipschitz, que establece
la no existencia de la continuidad en un punto de una trayectoria solución confina-
da a un espacio finito, si en dicho punto la derivada es indefinida [50]. Este efecto
indeseado es frecuente en los sistemas de tipo Filippov, caracterizados por presentar
discontinuidades en su trayectoria solución principalmente producto de: conmutacio-
nes, deslizamientos, cambio de medio, y colisiones [18] [22] [56]. No obstante, aunque
algunos sistemas presenten caracteŕısticas discontinuas en su comportamiento global,
es posible que se comporten linealmente entre discontinuidades, como sucede en los
sistemas lineales a tramos (Piecewise-linear) [27] [5]. De esta manera, el modelado
h́ıbrido de los sistemas dinámicos surge como alternativa para representar este ti-
po particular de sistemas, mediante la interacción de dinámicas continuas y eventos
discretos [11] [47] [29], disminuyendo ostensiblemente la complejidad matemática del
modelo resultante [4]; t́ıpicamente en estos casos la lógica discreta corresponde con
una máquina de estados, que selecciona el modo de operación con base en el estado ac-
tual del sistema formulado a partir de autómatas h́ıbridos [54] [35]. Cabe señalar, que
en algunos casos la formulación h́ıbrida es sustentada a partir de las Redes de Petri
[12], aunque su representación es poco frecuente en comparación con la de origen en
autómatas, que guardan una relación mas estrecha con las herramientas de computo;
por tanto dicha metodoloǵıa no será abordada en el presente escrito. Adicionalmente,
existe una amplia evidencia del enfoque h́ıbrido para describir matemáticamente los
sistemas dinámicos en ramas del conocimiento como: la bioloǵıa, la estad́ıstica, la
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mecánica, la ingenieŕıa eléctrica y las ciencias de la computación, entre otras [45];
donde se destaca el Bouncing Ball como sistema de colisión de masas [16] [15], el
Flashing fireflies como sistema oscilador biológico [32], y los convertidores de poten-
cia conmutados en el ámbito de la ingenieŕıa eléctrica [31] [8] [6] [13]. Por otro lado, y
con el propósito de mantener condiciones deseadas en estos sistemas, aparece la teoŕıa
de control de sistemas no lineales, fundamentada principalmente en el concepto de
estabilidad de Lyapunov mediante la identificación de estados de equilibrio [28] [26],
que obedecen a mı́nimos/máximos locales como parte de una función de enerǵıa [24]
[23]. De esta manera, el control h́ıbrido emerge como recurso potencial en la automa-
tización de sistemas dinámicos facilitando su dominio, ya sea por la combinación de
distintas técnicas de control en un mismo esquema, o por la definición de algoritmos
que pueden ser descritos a través de esta base teórica [1] [43] [53].

Actualmente, estos sistemas han evolucionado en los conocidos CPS (del inglés
Cyber Physical System), y adoptados por distintas ramas de la industria para ges-
tionar los recursos de forma inteligente, mediante la estructuración de un sistema
heterogéneo que mantiene en su arquitectura un subsistema administrador [48] [21]
[14]. Además, se ha expandido a la industria energética con el propósito de ejecutar
un control eficiente en redes eléctricas autónomas y no-autónomas [55] [25], confor-
mando en algunos casos sistemas multiagente capaces de encontrar en forma conjunta
la mejor configuración de los subsistemas dentro de un proceso de generación y distri-
bución de enerǵıa [40] [10]. Este tipo particular de sistemas embebidos son conocidos
como las Smart Grid [17] [7] [20], y representan el futuro en la distribución de enerǵıa
dentro del modelo estructural implementado entorno a las enerǵıas renovables [3],
dada la necesidad de optimizar los procesos de adquisición, gestión y distribución de
la enerǵıa, para suplir la demanda creciente en un mundo cada vez mas dependiente
de la enerǵıa eléctrica [9]. De esta manera, el presente escrito expone de forma prácti-
ca el uso de esta teoŕıa para realizar el control h́ıbrido de convertidores de potencia
connmutados, como parte indispensable de un sistema de microgeneración energética.

OBJETIVOS

Objetivo general

Analizar e implementar técnicas de control h́ıbrido conmutado como alternativa
para regulación de tensión en circuitos convertidores de potencia CC-CC.

Objetivos espećıficos

Determinar una configuración apropiada para un circuito convertidor de po-
tencia CC-CC en aplicaciones de microgeneración eléctrica fotovoltaica de baja
potencia.
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Utilizar técnicas de control conmutado sobre circuitos convertidores de potencia
CC-CC, en el contexto de los sistemas dinámicos h́ıbridos.

Implementar las técnicas de control analizadas en un dispositivo digital progra-
mable aplicadas en circuitos convertidores de potencia CC-CC.

Verificar experimentalmente predicciones teóricas respecto al desempeño del
circuito convertidor de potencia bajo la acción de los controladores propuestos.

RESUMEN DE CAPÍTULOS

El contenido de la tesis es desarrollado como sigue:

Caṕıtulo 1: Sistemas dinámicos h́ıbridos

Se sustentan y definen los sistemas dinámicos h́ıbridos, a partir de ecuaciones
diferenciales con respecto al tiempo, y con base en la teoŕıa de conjuntos estos a
su vez se describen como la interacción de dinámicas continuas y eventos discre-
tos. Además, se realiza el desarrollo matemático de dos casos de aplicación en el
ámbito de la ingenieŕıa (Bouncing Ball, y Convertidor de potencia CC-CC tipo
Buck), para luego ser representados como sistemas dinámicos h́ıbridos. La vali-
dación del modelado h́ıbrido es realizada por simulación usando la herramienta
MATLABr. Adicionalmente, se realiza la comparación del resultado del con-
vertidor, usando la herramienta comercial de simulación de circuitos eléctricos
OrCADr.

Caṕıtulo 2: Controladores dinámicos h́ıbridos

Se constituye el controlador encendido-apagado mediante el incremento de la
ganancia hasta infinito de un controlador proporcional. Posteriormente, se defi-
ne el control encendido-apagado como un sistema dinámico que responde ante
un est́ımulo de error. Adicionalmente, se representa este controlador como un
sistema dinámico h́ıbrido mediante la interacción entre dos estados continuos
de operación, por efecto del signo en la señal de error. Por último, se expone su
comportamiento h́ıbrido mediante simulación numérica usando la herramienta
MATLABr.

Caṕıtulo 3: Control h́ıbrido experimental

Determinada una estrategia para control en lazo cerrado, se realiza una simu-
lación del convertidor Buck por medio de OrCAD-Cadencer, y se muestra el
efecto de la ganancia en el sistema controlado en respuesta a perturbaciones
en carga y fuente. Adicionalmente, se ajusta el rango de operación mas idóneo
en el controlador, de manera que se acondicione a los niveles de señal de la
planta. Por último, se realiza la implementación f́ısica del circuito convertidor
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de potencia, cuyo patrón de conmutación es generado empleando la plataforma
”NEXYS 3” basada en FPGA, obedeciendo a una ley de control h́ıbrida.

Caṕıtulo 4: Inversor de potencia basado en convertidores Boost CC-
CC

Finalmente, como caso de aplicación de los convertidores de CC-CC en un siste-
ma de microgeneración energética, se utiliza el control encendido-apagado para
establecer el patrón de conmutación en un inversor constituido por dos converti-
dores CC-CC tipo Boost, como parte de un sistema de microgeneración de tipo
fotovoltaico. Adicionalmente, se muestra su efecto ante perturbaciones en la
carga y fuente en el inversor, utilizando la herramienta de simulación numérica
MATLABr.
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CAPÍTULO 1

SISTEMAS DINÁMICOS HÍBRIDOS

Los sistemas dinámicos h́ıbridos (SDH) son la colección de sistemas dinámicos
continuos, sistemas dinámicos discretos, estados continuos, estados discretos, lógicas
de transición y frecuentemente discontinuidades [46]. La descripción matemática de
los SDH se puede realizar mediante formulaciones como las redes de Petri [12], o
bien mediante la definición de sistemas autómatas [37]. En cuanto a su modelado, un
SDH está constituido básicamente por un conjunto de ecuaciones diferenciales (des-
cribiendo su dinámica continua), gobernado por un sistema decisorio a partir de una
lógica predeterminada (describiendo eventos discretos de transición). Por tanto, es-
te tipo de sistemas se caracteriza por exponer comportamientos dinámicos continuos
por regiones, y discontinuos por transiciones ejecutadas entre los distintos codominios
continuos del espacio de estados del sistema, a través de una lógica de śımbolos propia
de una dinámica discreta.

La formulación de un SDH se constituye a partir de la representación general de
un sistema dinámico dada por (1.1), donde es x el vector de n variables de estado,
f es una función continua (no necesariamente lineal) del estado, u corresponde con
entradas admisibles del sistema y x(t0) = x0 es la condición inicial [24].

ẋ = f(x,u, t); x(t0) = x0. (1.1)

Ahora bien, si se descompone la solución del sistema dinámico (1.1) en dos tipos
de trayectoria (continua y discreta) donde cada punto solución en forma de pareja
ordenada (t,x(u, t)), pertenece exclusivamente bien sea al conjunto continuo:

C =

l−1⋃
i=0

{(t,x(u, t)) ∈ [ti, ti+1)× Rn | x(t) es solución de: ẋ(t) = f(x,u, t); x(ti) = xi} , (1.2)

donde [ti, ti+1) representa el i−ésimo intervalo del dominio en el cual x(t) es diferen-
ciable y l el número de trayectorias continuas; ó al conjunto discreto:
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D =

l−1⋃
i=1

{
(ti,x(u, t+i )) ∈ [ti, ti+1]× Rn | ĺım

t→t−i

x(u, t) 6= ĺım
t→t+i

x(u, t) ∨ @ ĺım
t→ti

x(u, t)− x(u, ti)

t− ti

}
,

(1.3)

donde t+i representa el infinitesimal de tiempo justo después de la transición discreta
en ti, mientras que t−i indica el infinitesimal de tiempo antes de la transición en
ti; es entonces posible definir al sistema dinámico como h́ıbrido por medio de una
solución general constituida por superposición de componentes continuas y discretas,
ó equivalentemente:

x(u, t) = C ∪D ∀t. (1.4)

Con el propósito de ilustrar gráficamente lo anterior, considere el diagrama de
transición de la Figura 1.1, entre las dinámicas continuas f1(x,u, t) y f2(x,u, t) como
funciones de x ∈ R2. Este diagrama muestra al SDH como la representación de dos
sistemas dinámicos continuos, fuertemente separados mediante la transición discreta
provocada por x(u, t) = x(u, t1).

Figura 1.1: Diagrama de transición de estados en un esquema dinámico h́ıbrido

A continuación, se mostrará a través de dos ejemplos de aplicación el potencial del
esquema h́ıbrido como alternativa para representar sistemas que poseen fenómenos
complejos en su modelado, tales como: saturación, bandas muertas o restricciones
espaciales en desplazamientos de masas [38][28]. En muchos casos de aplicación, se
hace necesario descomponer el sistema total en regiones de operación para reducir
la complejidad en el modelado matemático[29], lo cual a su vez repercute en una
reducción de complejidad en el diseño y construcción de los dispositivos de actuación
requeridos para controlar el sistema.
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1.1. PELOTA QUE REBOTA: BOUNCING BALL

El análisis de la dinámica observada durante el rebote de una pelota sobre una
superficie ŕıgida, es ampliamente estudiado tanto teórica como experimentalmente
debido a las singularidades sobre la trayectoria en el tiempo que ocurren en los ins-
tantes de colisión [15].

Es posible modelar el Bouncing Ball mediante dos trayectorias solución comple-
mentarias, una continua y otra discreta, teniendo en cuenta que la trayectoria conti-
nua está compuesta por los valores en los cuales la pelota se mantiene en el aire (i.e.
x(t) > 0), mientras que el comportamiento discreto se define en los instantes que la
pelota toca el suelo, es decir, x(t) = 0 [44].

Figura 1.2: Diagrama cinemático: Bouncing Ball

En la Figura 1.2, se muestra la representación f́ısica del sistema Bouncing Ball,
donde x(t) representa la altura que alcanza la pelota con respecto al suelo y ẋ(t) hace
lo propio para su velocidad vertical.

A continuación se mostrará el Bouncing Ball como sistema dinámico h́ıbrido,
mediante la interacción de un conjunto de soluciones continuas y eventos discretos.

1.1.1. Modelado matemático del Bouncing Ball

Para construir el modelo del Bouncing Ball, se hace necesario acudir a la segunda
Ley de Newton aplicada a un cuerpo acelerado por la gravedad g, mediante la siguiente
ecuación diferencial de segundo orden:

ẍ(t) = −g; x(t0) = x0; ẋ(t0) = v0. (1.5)
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Esta a su vez puede escribirse a manera de sistema de ecuaciones diferenciales de
primer orden, como en (1.1), mediante:

ẋ(t) = d
dt

[
x(t)
ẋ(t)

]
=

[
ẋ(t)
−g

]
; x(t0) =

[
x0
v0

]
. (1.6)

Dicho sistema de ecuaciones puede resolverse anaĺıticamente en modo simple tras
realizar la reducción de un orden en el grado de diferenciación de la expresión (1.5);
es decir:

dx(t)

dt
=

∫ t

t0

(−g)dτ = −g[t− t0] + c1;
dx(t0)

dt
= v0.

Ahora bien, aplicando la condición inicial en t = t0,

dx(t0)

dt
= −g[t0 − t0] + c1 ⇒ c1 = v0,

dx(t)

dt
= −g[t− t0] + v0; x(t0) = x0. (1.7)

A partir de este último resultado se realiza una nueva integración con respecto al
tiempo, tras definir τ = (t− t0) y dt = dτ :

dx(t)

dt
= −gτ + v0; x(t0) = x0,

x(t) =

∫ t

t0

(−gτ + v0)dτ ; x(t0) = x0,

x(t) = −1

2
g[t− t0]2 + v0[t− t0] + c2; x(t0) = x0.

Finalmente, aplicando el criterio de la condición inicial en t = t0 se obtiene la siguiente
ecuación que describe el movimiento en cáıda libre de la part́ıcula:

x(t0) = −1

2
g[t0 − t0]2 + v0[t0 − t0] + c2; ⇒ c2 = x0,

x(t) = −1

2
g[t− t0]2 + v0[t− t0] + x0. (1.8)

Adicional a esto, en el justo instante en que la pelota golpea la superficie ŕıgida situada
en la referencia x(t) = 0, la posición no presenta un cambio discontinuo como si lo
hace la velocidad, debido a que en cáıda libre la pelota desciende con una velocidad
incrementalmente positiva, alcanzando su punto máximo al momento de colisionar con
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la superficie e invirtiendo súbitamente su sentido. Tomando en cuenta lo anterior, se
asume la siguiente aproximación para el cálculo de la velocidad postimpacto [39]:

v(t+1 ) = −kv(t−1 ), (1.9)

donde la magnitud de la velocidad de colisión depende directamente del coeficiente de
restitución k con valores1 comprendidos dentro del intervalo cerrado [0, 1], mientras
su sentido cambia súbitamente en un tiempo t1 > t0.

En este punto, ya se han obtenido resultados para definir la trayectoria entre
rebotes en (1.8) y la velocidad en el instante de colisión en (1.9). Por tanto, tras
combinar dichas expresiones es posible formular la siguiente ecuación para la posición
y la velocidad de la part́ıcula en todo t ≥ t0:

x(t) > 0 ⇒ x(t) = −1
2
g[t− t0]2 + v0[t− t0] + x0,

⇒ dx(t)
dt

= −g[t− t0] + v0;

x(t) = 0 ⇒ x(t) = 0,

⇒ dx(t)
dt

= −k dx(t)
dt
.

(1.10)

La evolución en el tiempo del Bouncing Ball puede ser descrita a partir de (1.10)
entre dos rebotes sucesivos, donde las condiciones iniciales en t = t0 se hacen coincidir
con la posición y velocidad de la part́ıcula en el instante previo a la colisión. A partir
de este caso particular (x0 = 0), es sencillo predecir el tiempo donde se produce la
siguiente colisión al despejar de (1.8) el instante de tiempo t en el cual x(t) = 0, es
decir:

x(t) = −1

2
g[t− t0]2 + v0[t− t0] = [t− t0]

[
−1

2
g[t− t0] + v0

]
= 0,

y por tanto:

t = t0 y t = 2v0
g

+ t0 = t1,

donde t1 corresponde con el instante de tiempo para la siguiente colisión y de esta
manera el nuevo conjunto de condiciones iniciales se constituye reemplazando este
valor en las ecuaciones (1.10).

Similar al caso del primer rebote, el tiempo para la segunda colisión se determina
como:

t2 = 2v1
g

+ t1,

= 2kv0
g

+ t1,

1Aqúı los valores extremos de restitución hacen referencia a una colisión totalmente elástica
(k = 1) y totalmente inelástica (k = 0).

25



lo cual para rebotes sucesivos se convierte en:

t0 ; Instante de salida
t1 = 2v0

g
+ t0 ; Primer instante de llegada

t2 = 2v0k
g

+ t1 ; Segundo instante de llegada

t3 = 2v0k2

g
+ t2 ; Tercer instante de llegada

...

A partir de esto, es posible generalizar el tiempo en que se produce la i -ésima
colisión de la part́ıcula contra la superficie (para un coeficiente de restitución k cons-
tante) mediante la siguiente expresión, que define los instantes en los cuales (1.8) se
debe recalcular:

ti =
2v0
g
k(i−1) + ti−1; ∀ i ≥ 1 ∈ N, (1.11)

y que por tanto constituye el esquema básico para el modelo h́ıbrido resultante. A
continuación se emplearán estos desarrollos para formalizar las componentes continua
y discreta del modelo.

1.1.2. Bouncing Ball como sistema dinámico h́ıbrido:

A partir de (1.2)-(1.3), el conjunto continuo para la trayectoria solución de (1.6)
corresponde con:

C =

l−1⋃
i=0

{
(t,x(t)) ∈ [ti, ti+1) × Rn | x(t) es solución de: ẋ(t) =

[
ẋ(t)
−g

]
; x(ti) =

[
xi
vi

]}
,

(1.12)

mientras que el conjunto de eventos discretos viene dado por:

D =

l−1⋃
i=1

{
(ti,x(t+i )) ∈ [ti, ti+1] × Rn | ĺım

t→t−i

x(t) 6= ĺım
t→t+i

x(t)

}
, (1.13)

siendo los tiempos ti para n rebotes contra la superficie determinados a partir de
(1.11).

Es importante notar que para este caso también se satisface la igualdad (1.4) para
la unión de los conjuntos C y D.

Los resultados anaĺıticos presentados en (1.12)-(1.13) se ilustran gráficamente en
la Figura 1.3 a partir de evaluación numérica en MATLAB R©, empleando condiciones
iniciales x0 = 0 [m], v0 = 50

[
m
s

]
y pérdidas energéticas durante cada colisión a partir
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de un coeficiente de restitución k = 0.8. Esta figura muestra la posición de la part́ıcula
en el tiempo y los saltos producto de las colisiones, como solución global del sistema
dinámico en el espacio de estados.
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Figura 1.3: Mapa del sistema dinámico

1.2. CONVERTIDORES DE POTENCIA CC - CC TIPO BUCK

El convertidor de potencia CC - CC tipo Buck es un sistema conmutado que opera
entre dos modos distintos, dependiendo del estado (abierto-cerrado) en el interruptor
denotado como u en el esquema eléctrico de la Figura 1.4. Obedeciendo a un patrón
espećıfico de ciclo útil D y de frecuencia de conmutación fc, dados durante el diseño
circuital, es evidente la presencia de discontinuidades durante cada periodo de con-
mutación. Por tal razón, esta clase particular de circuitos se puede modelar mediante
el enfoque dinámico h́ıbrido.

1.2.1. Modelado matemático del convertidor CC - CC tipo
Buck

Para obtener un modelo matemático que abarque todos los modos admisibles de
operación del convertidor, se consideran dos estados dinámicos continuos distintos
(u = 1 y u = 0). La Figura 1.5 muestra el diagrama circuital del convertidor cuando
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Figura 1.4: Convertidor Buck

u = 1 y la fuente de alimentación VS suministra enerǵıa a los elementos pasivos del
circuito.

Figura 1.5: Convertidor Buck con u = 1

Aplicando la ley de tensiones de Kirchhoff (LVK) en el circuito anterior, se obtiene
la ecuación de malla descrita en (1.14)

VL = VS − VO = L
diL
dt
, (1.14)

donde VL y VO representan respectivamente la cáıda de tensión en la inductancia y
en el capacitor. Asimismo, aplicando ley de corrientes de Kirchhoff (LCK) se obtiene:

C
dVC
dt

= iL −
VO
R
. (1.15)

Por otro lado, la Figura 1.6 muestra el diagrama circuital del convertidor para u = 0
donde VS queda aislada del resto del circuito mientras que el diodo D funciona en
marcha libre. Aqúı la enerǵıa almacenada en la inductancia L y el capacitor C es
disipada a través de la resistencia de carga R.
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Figura 1.6: Convertidor Buck con u = 0 e iL > 0

En este punto se hace necesario fraccionar en dos sub-topoloǵıas el modelo visto
cuando u = 0. Bajo esta premisa la Figura 1.6 ilustra la sub-topoloǵıa cuando el
diodo se polariza en directa y la corriente que circula a través de la inductancia iL
es positiva, según la convención punto. La Figura 1.7 por su parte, ilustra el caso en
que el diodo se polariza en inversa y la corriente deja de circular por la inductancia.
Para facilitar el modelado matemático, se asumirá iL ≤ 0.

Figura 1.7: Convertidor Buck con u = 0 e iL ≤ 0

Por tanto, aplicando LVK al circuito de la Figura 1.6 se obtiene la ecuación de malla

VL = L
diL
dt

= −VC = −VO. (1.16)

Asimismo, mediante LCK se obtiene la ecuación de nodo

C
dVC
dt

= iL −
VC
R
. (1.17)

Realizando los mismos procedimientos anteriores sobre la sub-topoloǵıa de la Figura
1.7, se generan las siguientes ecuaciones:

VL = L
diL
dt

= VC , (1.18)
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C
dVC
dt

=
VC
R
. (1.19)

Ahora bien, para representar el sistema en la forma (1.1) se definen como variables
de estado:

x1 = iL

x2 = VC ,

y se reescriben las ecuaciones (1.14)-(1.19) mediante (1.20) para u = 1 y (1.21)-(1.22)
para las sub-topoloǵıas cuando u = 0.

ẋ1 = − 1
L
x2 + VS

L

ẋ2 = 1
C
x1 − 1

RC
x2

(1.20)

ẋ1 = − 1
L
x2

ẋ2 = 1
C
x1 − 1

RC
x2

(1.21)

ẋ1 = 1
L
x2

ẋ2 = 1
RC
x2.

(1.22)

De esta manera tras superponer las expresiones (1.20)-(1.22), es posible definir la
siguiente ecuación diferencial para describir la dinámica del convertidor Buck

ẋ =

[
ẋ1
ẋ2

]
=

[
−x2

L
sign(x1) + VS

L
u

x1

2C
(1 + sign(x1))− x2

RC
sign(x1)

]
; x(t0) =

[
x01
x02

]
, (1.23)

siendo x01 y x02 las condiciones iniciales correspondientes. Por otro lado, los tiempos
en que ocurren los eventos discretos y que determinan los intervalos continuos de la
solución del sistema dinámico, se definen a partir de las caracteŕısticas de la señal
de activación (PWM) del dispositivo de conmutación del circuito. Con base en ello,
(1.24) representa el periodo para dicha señal de activación siendo tON el tiempo de
encendido (u = 1) y tOFF el tiempo de apagado u = 0

T = tON + tOFF . (1.24)

A partir de ello, es posible definir los instantes “i” para los eventos u = 1 tomando
como inicio t = t0, mediante:

ti−1 = (i− 1)T + t0; ∀i ≥ 1 ∈ N. (1.25)

Asimismo, se definen los instantes “j ” para los eventos u = 0

tj−1 = (j − 1)T + t0 + tON ; ∀j ≥ 1 ∈ N. (1.26)

A continuación se emplearán estos desarrollos para formalizar las componentes con-
tinua y discreta del modelo.
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1.2.2. Convertidor Buck CC-CC como sistema dinámico h́ıbri-
do:

A partir de (1.2)-(1.3), el conjunto continuo C para la trayectoria solución de (1.8)
corresponde con:

(l−1)/2⋃
i=0

{
(t,x(u, t)) ∈ [ti, ti + tON )× Rn | x(u, t) es solución de (1.23);u = 1; x(1, ti) =

[
xi1
xi2

]}
∪

(l−1)/2⋃
j=0

{
(t,x(u, t)) ∈ [tj , tj + tOFF )× Rn | x(u, t) es solución de (1.23);u = 0; x(0, tj) =

[
xj1
xj2

]}
,

(1.27)

mientras que el conjunto de eventos discretos D viene dado por:

(l−1)/2⋃
i=1

{
(ti,x(1, t+i )) ∈ [ti, ti + tON ]× Rn| @ ĺım

t→ti

x(u,t)−x(u,ti)
t−ti

}
∪

(l−1)/2⋃
j=1

{
(tj ,x(0, t+j )) ∈ [tj , tj + tOFF ]× Rn| @ ĺım

t→tj

x(u,t)−x(u,tj)
t−tj

}
,

(1.28)

siendo los tiempos ti y tj para n ciclos de conmutación, determinados a partir de
(1.25) y (1.26). A partir de ello

x(t) = C ∪D.

Los resultados anaĺıticos presentados en (1.27)-(1.28) se ilustran en las Figuras
(1.8)-(1.9) a partir de evaluación numérica en MATLABr para x1 y x2, empleando
condiciones iniciales [x01 x02]

T = [0 0]T y los parámetros de diseño incluidos en la
Tabla 4.1.

Parámetro Notación Valor

Tensión de entrada VS 30 [VDC]

Tensión de salida VO 12 [VDC]

Frecuencia de conmutación fc 20 [kHz]

Ciclo útil D 40 [ %]

Capacitancia C 200 [µF]

Inductancia L 100 [µH]

Resistencia de carga R 5.76 [Ω]

Tabla 1.1: Parámetros de circuito convertidor CC-CC Buck empleados en simulación

Asimismo, las Figuras (1.10) y (1.11) permiten visualizar los resultados numéri-
cos obtenidos mediante el paquete comercial de simulación de circuitos OrCAD-
Cadencer, a partir de lo cual se verifica la precisión del enfoque h́ıbrido para capturar
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Figura 1.8: Corriente en el inductor - MATLAB R©

los detalles relevantes del comportamiento dinámico del circuito convertidor de poten-
cia con base en la unión entre eventos de tipo continuo y discreto. Las discrepancias
cuantitativas se justifican por la complejidad de los modelos empleados en el simula-
dor comercial para describir caracteŕısticas transitorias circuitales.
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Figura 1.9: Tensión en el capacitor - MATLAB R©
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Figura 1.10: Corriente en el inductor - OrCAD-Cadencer
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Figura 1.11: Tensión en el capacitor - OrCAD-Cadencer
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CAPÍTULO 2

CONTROLADORES DINÁMICOS HÍBRIDOS

En el presente caṕıtulo, los resultados generales desarrollados para definir un sis-
tema h́ıbrido se emplearán para formalizar al controlador encendido-apagado como
perteneciente a esta clase de sistemas. Lo anterior se conseguirá partiendo de un
sistema realimentado con ganancia de lazo incremental. Posteriormente se incorpo-
rarán los efectos de saturación y se analizará la cascada de trayectoria directa entre
el controlador y un circuito convertidor de potencia.

2.1. CONTROL PROPORCIONAL

Al cerrar el lazo de control realimentado, se constituye una señal de error e(t) a
través de la diferencia entre la señal de referencia r(t) y la medida m(t), según se
muestra en (2.1).

e(t) = r(t)−m(t). (2.1)

Asimismo y con base en la Figura 2.1, el controlador más básico que puede constituirse
en la práctica corresponde con una función de transferencia unitaria; es decir:

u(e) = e(t).

Por tanto, a partir de la definición de un controlador proporcional dada en (2.2)
(donde Kp representa la ganancia proporcional), lo anterior equivale a una acción
proporcional de ganancia unitaria

u(e) = Kpe(t). (2.2)

La conducta de esta acción de control sobre sistemas de naturaleza continua se
puede observar en la Figura 2.2, donde se realiza la confrontación entre señales de
entrada y salida del controlador, mediante una curva lineal con pendiente igual a
la ganancia Kp. Cabe aclarar, que dicha Figura muestra una acción de control sin
limitaciones por saturación.
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Figura 2.1: Sistema de control realimentado

Figura 2.2: Ley de control proporcional sin saturación

2.2. CONTROL ENCENDIDO-APAGADO

En la implementación f́ısica de un controlador existen limitaciones por saturación
(e.g. niveles de suministro de enerǵıa en actuadores). Este fenómeno se observa en la
Figura 2.3, donde se expone la función de transferencia del controlador proporcional
con saturación para una ganancia proporcional Kp.

A partir de la definición de control proporcional establecida en la sección anterior,
es evidente que un incremento en la ganancia Kp genera un aumento en la capacidad
de respuesta (enerǵıa) entregada por el controlador u(e), que sin embargo ocasiona
también una saturación prematura en los niveles de señal del sistema. Esta situación
se ilustra en la Figura 2.4 1, donde la ganancia Kp tiende a infinito, constituyendo
la función de transferencia de un controlador encendido-apagado dada por u(e) =
sign(e), la cual a su vez puede descomponerse mediante la siguiente suma de funciones
escalón:

1Umax y Umin representan la saturación del actuador cuando la señal de error e(t) es, respecti-
vamente, mayor y menor que cero.
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Figura 2.3: Ley de control proporcional con saturación

u(e) = µ(e)− µ(−e), (2.3)

donde

µ(e) =

{
1, e > 0
0, e < 0

}

−µ(−e) =

{
−1, e < 0
0, e > 0

}
.

(2.4)

Figura 2.4: Ley de control encendido-apagado

Nótese como e(t) = 0 corresponde con un estado transitorio indefinido de la ley
de control u(e). La sencillez conceptual de este controlador potencializa su uso en
aplicaciones tanto industriales (e.g. accionamientos eléctricos) como domésticas (e.g.
termostatos).
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2.3. CONTROL ENCENDIDO-APAGADO COMO DINÁMICA HÍBRI-

DA

En la Figura 2.5 se observa el controlador como sistema, al responder con una señal
de control ante un estimulo proporcionado por la señal de error.

Figura 2.5: Función de transferencia del controlador

Por tanto, haciendo analoǵıa a la expresión (1.1) se propone la siguiente ecuación
diferencial como representación dinámica del controlador encendido-apagado:

u̇ = g(u, e, t); u(e0) = u0, (2.5)

donde u̇ representa la tasa de cambio de la señal de control u ∈ R con respecto al
error e ∈ R; es decir:

u̇ =
du(e)

de
.

De esta manera, a partir de (2.3) y (2.5) se constituye la representación matemática
del controlador encendido-apagado dada por:

u̇ = δ(e)− δ(−e), (2.6)

tras asumir que la derivada de un escalón corresponde con una función impulso.

Esta última expresión representa una ecuación diferencial que puede resolverse tras
aplicar integración con respecto al error del modo siguiente:

u(e) =
∫ e

−∞ δ(ε)dε−
∫ e

−∞ δ(−ε)dε

=
∫ e

−∞ δ(ε)dε−
(
−
∫ e

−∞ δ(−ε)d(−ε)
)

=
∫ e

−∞ δ(ε)dε−
(∫∞
−e δ(−ε)d(−ε)

)
= µ(e)− µ(−e),

(2.7)
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lo cual coincide con el resultado propuesto previamente en (2.3).

Ahora bien, la forma de onda que describe la solución del sistema dinámico “contro-
lador encendido-apagado” puede descomponerse en dos tipos de trayectoria (continua
y discreta), cuyos puntos representan la pareja ordenada (dominio, codominio) dada
por:

(e, u(e)).

A partir de (1.2)-(1.3), el conjunto continuo para la trayectoria solución de (2.5)
corresponde con:

C =

l−1⋃
i=0

{(e, u(e)) ∈ [ei, ei+1)× Rn | u(e) es solución de: u̇(e) = δ(e)− δ(−e); u(ei) = ui} , (2.8)

mientras que el conjunto de eventos discretos viene dado por:

D =

l−1⋃
i=1

{
(ei, u(e+i )) ∈ [ei, ei+1]× Rn | ĺım

e→e−i

u(e) 6= ĺım
e→e+i

u(e)

}
, (2.9)

donde (ei, ei+1) corresponde con el intervalo en el cual el error no presenta cambios
de signo. Adicionalmente se sumple que

u(e) = C ∪D.

Los resultados anaĺıticos presentados en (2.8)-(2.9) se ilustran gráficamente en la
Figura (2.6) a partir de evaluación numérica con MATLABrpara un est́ımulo de
señal de error generada en forma sintética. A partir de ello es posible visualizar la
naturaleza h́ıbrida del sistema controlador encendido-apagado.

2.4. CONTROL HÍBRIDO DE UN CONVERTIDOR CC-CC TIPO

BUCK

Considere el diagrama de bloques de la Figura 2.7, donde se visualiza la cascada entre
un controlador encendido-apagado y un convertidor de potencia CC-CC tipo Buck.
Esto representa la combinación de dinámicas h́ıbridas en un lazo de control y por
tanto será el objeto de análisis en el presente apartado.

Es asi como tras combinar las expresiones (2.8) y (1.27), el conjunto continuo C de
la trayectoria solución del convertidor (1.23) controlado por (2.5), corresponde con:

l−1⋃
i=0

 (e,x(u(e), t)) ∈ [ei, ei+1)× Rn | x(u(e), t) es solución de (1.23); x(u(e), ti) =

[
xi1
xi2

]
;

u(e) es solución de (2.5); u(ei) = ui.


(2.10)
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Figura 2.6: Control encendido-apagado h́ıbrido

Figura 2.7: Cascada entre controlador y convertidor

De manera similar, combinando las expresiones (2.9) y (1.28) el conjunto D de eventos
discretos viene dado por:

l−1⋃
i=1

{
(ei,x(u(e+i ), t+i )) ∈ [ei, ei+1]× Rn| ĺım

e→e−i

u(e) 6= ĺım
e→e+i

u(e)

}
. (2.11)

Nótese que la salida del controlador u(e) es la entrada del circuito convertidor u(t).
Asimismo, la entrada global del sistema es el error e(t) mientras la salida global
corresponde con el vector de estados x(u(e), t), tal y como se observa en la Figura
2.7. En consecuencia:

x(u(e), t) = C ∪D.

Los resultados anaĺıticos presentados en (2.10) y (2.11) se ilustran en las Figuras
2.8 y 2.9, mediante simulación numérica en MATLABr empleando los parámetros
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circuitales de la Tabla 4.1 y una señal de error sintetizada con forma sinusoidal,
amplitud unitaria, frecuencia de 20 [kHz] y nivel de continua igual a 1

4
[V].
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Conjunto continuo
Evento discreto u=1
Evento discreto u=0
Señal de error
Ley de control u

Figura 2.8: Tensión de salida en convertidor actuado mediante controlador encendido-
apagado

En estas figuras, se evidencia como la señal de error incidente en el bloque del
controlador encendido-apagado genera como salida una señal PWM como efecto del
operador signo sobre el error, variando posteriormente el ciclo de trabajo del converti-
dor de potencia en modo proporcional al nivel de continua adicionado a la señal sinte-
tizada. En otras palabras, para esta cascada en lazo abierto el controlador encendido-
apagado se constituye en el actuador (generador de PWM) para el circuito convertidor
de potencia.
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Figura 2.9: Detalle en tensión de salida del convertidor
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CAPÍTULO 3

CONTROL HÍBRIDO EXPERIMENTAL

El presente caṕıtulo ilustra la verificación experimental de las predicciones teóri-
cas dadas por el enfoque de modelamiento h́ıbrido, sobre el comportamiento dinámico
del circuito convertidor de potencia y su correspondiente control. Dicha verificación
se realizará a partir de resultados numéricos obtenidos con el simulador comercial de
circuitos OrCAD-Cadencer, complementados por medidas eléctricas experimentales
en un prototipo de laboratorio.

En particular, se verificará la evolución paramétrica del controlador proporcional
en lazo cerrado, desde su versión unitaria hasta el caso práctico de un controlador
encendido-apagado como controlador h́ıbrido, operando bajo la influencia de pertur-
baciones en el circuito.

Para llevar a cabo la implementación práctica del control, se efecutará un ajuste
de rangos requerido para asegurar la operación en valores de excursión apropiados
(sin saturaciones o zonas muertas) para las señales en el circuito.

3.1. ANÁLISIS EN LAZO ABIERTO POR SIMULACIÓN

La Figura 3.1 ilustra el montaje simulado en OrCAD-Cadencer para el conver-
tidor de potencia tipo Buck en lazo abierto, con parámetros de diseño incluidos en la
Tabla 3.1.

Como resultado de simulación en lazo abierto, la Figura 3.2 permite verificar una
rápida convergencia en la tensión del capacitor, como tensión de salida del circuito,
hacia un valor de alrededor 7[VDC ] que se mantiene a través del tiempo.

En un segundo momento, se realizó la perturbación de la carga del circuito agre-
gando un resistor en paralelo de la manera ilustrada en la Figura 3.3. Con base en ello,
se obtiene para la tensión de salida el resultado presentado en la Figura 3.4, a partir de

43



Figura 3.1: Esquema lazo abierto sin perturbar - OrCAD-Cadencer
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Figura 3.2: Tensión en lazo abierto sin perturbar - OrCAD-Cadencer
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Tabla 3.1: Parámetros de diseño del circuito convertidor tipo Buck

Parámetro Notación Valor

Tensión de entrada VS 17 [VDC ]

Tensión de salida VO 7.3 [VDC ]

Frecuencia de conmutación fc 10 [kHz]

Ciclo útil D 45.45 [ %]

Capacitancia C 470 [µF]

Inductancia L 1 [mH]

Resistencia de carga R 36.1 [Ω]

lo cual es evidente la degradación observada en el desempeño del circuito por cuenta
de la perturbación, mostrándose incapaz de mantener invariante este valor de tensión.

Figura 3.3: Esquema lazo abierto con perturbación en carga - OrCAD-Cadencer

Un tercer resultado implica la alteración de las condiciones de tensión de entrada
tras agregar una fuente en paralelo, según se observa en la Figura 3.5. El resultado de
tensión de salida obtenido en este caso se muestra en la Figura 3.6, donde nuevamente
se manifiesta un efecto notorio de la influencia de la perturbación en la respuesta del
sistema.

3.2. ANÁLISIS EN LAZO CERRADO POR SIMULACIÓN

Para configurar el sistema en lazo cerrado mediante simulación, se empleó en
OrCAD-Cadencer el montaje con amplificadores operacionales mostrado en la Figura
3.7. Los resultados de simulación para la tensión de salida sin perturbación, con una
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Figura 3.4: Tensión en lazo abierto con perturbación en carga - OrCAD-Cadencer

Figura 3.5: Esquema lazo abierto con perturbación en fuente - OrCAD-Cadencer
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Figura 3.6: Tensión en lazo abierto con perturbación en fuente - OrCAD-Cadencer

46



ganancia unitaria en el lazo de control, se observan en la Figura 3.8(a). Asimismo,
se muestran en las Figuras 3.8(b) y 3.8(c), los efectos derivados de perturbaciones
aplicadas en la carga y en la fuente de suministro del circuito.

Posteriormente, con el objetivo de analizar el comportamiento del sistema para
valores incrementales de la ganancia de lazo, se realizaron las pruebas ilustradas en
las Figuras 3.9-3.12, para K = 2.5, 5, 7.5 y 10 respectivamente, con perturbaciones
aplicadas en la carga y en la fuente de suministro, a partir de lo cual es fácil verifi-
car como los efectos de perturbación son atenuados en la medida que la ganancia de
lazo se incrementa, siendo un resultado predecible a partir de la teoŕıa general de los
sistemas realimentados.

Mas aún, esta aseveración es reforzada a partir de los resultados presentados en
la Figura 3.13, para el caso de una ganancia infinita, o, equivalentemente para un
controlador del tipo encendido-apagado. Nótese como la diferencia sustancial entre el
efecto de esta ganancia infinita y otros valores de alta ganancia, radica en la aparición
de microoscilaciones de alta frecuencia (chattering) debidas al caracter discontinuo
del modelo resultante. Como resultado se obtiene una aniquilación de los efectos de
pertubación a expensas de un esfuerzo máximo de control conmutado en alta frecuen-
cia.

Los resultados anaĺıticos del caṕıtulo 2 y las simulaciones en OrCAD-Cadencer
presentadas aqúı, han permitido verificar los efectos del controlador encendido-apagado
como caso simple de control h́ıbrido, para atenuar los efectos de perturbación en la
regulación de la tensión de salida de un convertidor Buck.

Una pregunta que surge en este punto es: ¿Bajo que consideraciones se pueden verificar
estos resultados en la práctica? Respuestas para dicho interrogante, serán abordadas
a continuación.
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Figura 3.7: Esquema lazo cerrado sin perturbar - OrCAD-Cadencer
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(c)

Figura 3.8: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K = 1, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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(c)

Figura 3.9: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K = 2.5, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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(c)

Figura 3.10: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K = 5, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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(c)

Figura 3.11: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K = 7.5, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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(c)

Figura 3.12: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K = 10, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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(c)

Figura 3.13: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K =∞, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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3.3. VERIFICACIÓN EXPERIMENTAL DEL CONTROLADOR HÍBRI-

DO

La Figura 3.14 permite visualizar el esquema general del sistema constituido para
ejecutar validación experimental del lazo de control en el convertidor Buck. Como se
observa, se seleccionó como dispositivo de proceso una arquitectura digital configu-
rable del tipo FPGA, y por tanto, fue necesario adecuar los respectivos elementos de
conversión analógica a digital y viceversa, para iteractuar con el sistema a controlar,
en nuestro caso el circuito convertidor de potencia. Una descripción detallada de los
elementos constitutivos de cada bloque se realiza en el Anexo A.

Figura 3.14: Esquema de implementación - Diagrama de bloques

3.3.1. Caracterización experimental en lazo abierto

Considerando entonces una apropiada instrumentación (actuación, sensado y aco-
ple de señales) entre el dispositivo de proceso y la planta, el primer paso hacia la
incorporación de una estrategia de control consiste en la caracterización del com-
portamiento dinámico del sistema experimental, con el objetivo de determinar sus
condiciones nominales de operación.

Dicha caracterización se realizó mediante variación del ciclo útil para la señal de
PWM programada en el FPGA (ver Anexo A) sobre todos los valores posibles en
su rango de porcentaje, tomando mediciones1 de tensión a la salida del convertidor.
Estas medidas de tensión se interpretaron tanto analógica (punto PB) como digital-
mente (punto PA), según se ilustra en la Figura 3.14.

En la Tabla 3.2 y la Figura 3.15 se muestran los resultados de caracterización, a partir
de los cuales se evidencia una relación lineal entre el ciclo de útil D y la tensión de

1Las lecturas de ciclo útil del PWM y tensión de salida del convertidor, fueron realizadas em-
pleando un osciloscopio TEKTRONIX TDS 520C de 500 MHz.
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salida Vo, corroborada mediante la siguiente función de aproximación:

D = 5.8031Vo + 4.4966, (3.1)

con un factor de regresión igual al 99.6 %. Este intervalo de operación, dada su li-
nealidad, no presenta regiones de saturación ni zonas muertas, lo cual facilita la
manipulación del sistema a través de la ley de control (sensibilidad del actuador).

Tabla 3.2: Relación tabulada de entrada vs. salida en convertidor Buck

Vo [VDC ] Vo [8-bits] Ciclo útil - D [ %]

0.358 00001001 5.67

1.34 00011001 11.3

2.05 00100110 16.6

2.83 00110000 21.5

3.7 01000111 26.7

4.55 01001100 31.1

5.47 01011010 36.3

6.3 01011111 41.3

7.24 01111100 46.6

8.11 10000010 51.4

8.93 10001111 56.8

9.9 10011011 61.8

10.7 10101000 67.2

11.7 10110110 71.9

12.4 11000010 77.1

13.3 11001111 81.9

14.2 11011101 85.5

Por tanto, para definir el valor nominal de operación se tomará el punto medio
del rango lineal; es decir (Dd, Vod) = (45.45[ %], 7.3[V ]), determinando una tensión en
la salida comparable con la empleada para los resultados de simulación presentados
en las secciones 3.1-3.2. Este valor medio garantiza la mayor amplitud y simetŕıa de
variación alrededor del valor nominal, lo cual es importante con miras a la operación
del controlador ante la acción de perturbaciones. Los valores ĺımite de la planta y el
punto de operación nominal seleccionado se observan en la Figura 3.16, junto con su
equivalente binario correspondiente (en 8 bits).
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Figura 3.15: Relación gráfica de entrada vs. salida en convertidor Buck

Figura 3.16: Punto de operación
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3.3.2. Análisis en lazo abierto experimental

De manera similar a los resultados presentados en la sección 3.1, la Figura 3.17
permite observar una rápida convergencia en la tensión del capacitor al valor nominal
deseado en alrededor de 7[VDC ], que se mantiene a través del tiempo. Este resultado
es comparable con aquellos de la Figura 3.2.
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Figura 3.17: Tensión en lazo abierto sin perturbar - Implementación

Posteriormente, se realizó perturbación de la carga mediante la conexión en pa-
ralelo de dos bombillas halógenas con las mismas caracteŕısticas de la impedancia
nominal, generando una reducción al 29 % del dicho valor original. Con base en ello,
se obtiene la tensión de salida visualizada en la Figura 3.18, a partir de la cual se
verifica una caida de tensión en alrededor de medio voltio. Este resultado es compa-
rable con aquellos de la Figura 3.4.

También se efectuó alteración en las condiciones de suministro al circuito, tras
agregar una resistencia cerámica de 4.7[Ω] / 5[W ] en serie con la fuente, provocando
una reducción de aproximadamente 8 % en la tensión de entrada. El resultado de
tensión de salida obtenido se visualiza en la Figura 3.19, con una caida evidente de
aproximadamente un voltio en los niveles de tensión. Este resultado es comparable
con aquellos de la Figura 3.6.
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Figura 3.18: Tensión en lazo abierto con perturbación en carga - Implementación
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Figura 3.19: Tensión en lazo abierto con perturbación en fuente - Implementación

3.4. CONTROL PROPORCIONAL EXPERIMENTAL EN LAZO CE-

RRADO

El esquema mostrado en la Figura 3.20 representa la topoloǵıa de control imple-
mentada al interior del dispositivo de proceso (FPGA) como parte de la configuración
propuesta en la Figura 3.14. A partir de ello se define el error de medida mediante:

e = Vod − Vo,

donde Vod representa la tensión deseada en la carga del convertidor de potencia. De
otro lado, la relación entre este error de medida e y D

′
viene dada como:

D
′
= Ke,
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siendo K la constante de ganancia proporcional. Este valor D
′

está limitado por
los niveles de saturación en el actuador, DMIN y DMAX , cuya magnitud se define
mediante la parte entera del valor medio comprendido entre los ĺımites de rango para
D, es decir:

DMAX = −DMIN =

∣∣∣∣(11011101− 00001001)

2

∣∣∣∣ = 01101010.

Finalmente, el ciclo útil D∗ viene determinado a través de la expresión:

D∗ = Dd +D
′
. (3.2)

De este modo, la señal resultante D∗ se compara con una onda diente de sierra de
frecuencia 10[kHz], para generar una señal PWM tal y como se describe en el Anexo
A, con D∗ haciendo las veces de V ref .

Note que para e = 0 el valor de ciclo útil corresponde con el valor nominal. En caso
contrario, D

′
realizará una desviación sobre el valor nominal tratando de compensar

la deficiencia de ciclo útil que produce el error. Esta desviación es proporcional al
error en un valor K. A continuación se verificarán los efectos de esta ganancia de
control proporcional en el sistema experimental.

Figura 3.20: Topoloǵıa de control

3.4.1. Análisis en lazo cerrado experimental

De manera similar al procedimiento realizado en la sección 3.2, se verifica el com-
portamiento del sistema en lazo cerrado para diferentes valores de la ganancia pro-
porcional K. Por tanto, inicialmente se observa en la Figura 3.21(a) los resultados de
simulación para la tensión de salida sin perturbación, con una ganancia unitaria en
el lazo de control. Asimismo, se muestran en las Figuras 3.21(b) y 3.21(c) los efec-
tos derivados de perturbaciones aplicadas en la carga y en la fuente de suministro
del circuito. Estos resultados son comparables con los correspondientes de la Figura
3.8. En particular, de los resultados presentados se observa un comportamiento muy
similar al caso de lazo abierto, lo cual ratifica la pertinencia del ajuste de rangos
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implementado para cerrar el lazo de control. Algunas oscilaciones visualizadas en la
respuesta dan cuenta del caracter conmutado de alta frecuencia en la acción de control.

Posteriormente, las Figuras 3.22-3.25 incluyen los resultados obtenidos para va-
lores de ganancia dados respectivamente por K = 2.5, 5, 7.5 y 10, con el objetivo de
analizar el comportamiento del sistema para valores incrementales de la ganancia de
lazo. De manera similar a los resultados de simulación presentados en las Figuras
3.9-3.12, se verifica un mejor rechazo a la perturbación de la carga en la medida que
se incrementa la ganancia de lazo. Sin embargo, tambien se observa una incapacidad
para atenuar las perturbaciones en la fuente de suministro, independientemente del
valor de la ganancia. También es evidente un incremento en el valor medio de la señal
de salida y de las microoscilaciones por conmutación (chattering), producto de una
mayor ganancia de lazo.

Finalmente y quizás el efecto más importante, sea notar que para valores de ganan-
cia por encima de K = 7.5 no se observa un mejoramiento notable de compensación
ante el efecto de perturbaciones. Lo anterior se explica por las limitaciones en los
niveles de saturación de las señales en el lazo de control ante tal valor de ganancia y
por tanto, constituye el controlador h́ıbrido encendido-apagado experimental.

Como conclusión no es posible replicar experimentalmente los resultados de la
Figura 3.13 por limitaciones prácticas de ancho de banda, no consideradas en el si-
mulador de circuitos, pero que afectan el desempeño de una implementación circuital
en laboratorio.
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(c)

Figura 3.21: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K = 1, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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(c)

Figura 3.22: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K = 2.5, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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(c)

Figura 3.23: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K = 5, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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(c)

Figura 3.24: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K = 7.5, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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Figura 3.25: Simulación en OrCAD-Cadencer para tensión de salida de convertidor
Buck en lazo cerrado con ganancia de lazo K = 10, para los casos: (a) sin perturbar;
(b) con perturbación en la carga; (c) con perturbación en la fuente.
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CAPÍTULO 4

INVERSOR DE POTENCIA BASADO EN

CONVERTIDORES BOOST CC-CC

La creciente importancia en aplicaciones de generación fotovoltaica principalmen-
te en páıses desarrollados, es provocada por la reducción de fuentes de enerǵıa no
renovables como: el carbón, el petróleo e incluso la enerǵıa nuclear. Esta tendencia
reduce las emisiones tóxicas para el ambiente, además de suministrar enerǵıa en zonas
aisladas de forma descentralizada y ágil. Otro importante aspecto a considerar, es la
posibilidad de conexión a la red principal de suministro energético, actuando como
sistema de microgeneración no-autónomo; en caso contrario, es considerado aislado
a la red (autónomo). Este último, provee una solución alternativa de electrificación
orientada al sector urbano que ya posee un suministro principal de enerǵıa, manejan-
do potencias menores a los 50[kW ] [2]. Estos sistemas son referidos en la literatura
como de microgeneración de baja potencia, siendo ampliamente usados para reducir
o eliminar el consumo energético suministrado por la empresa electrificadora local.

Por otro lado, se denomina sistema fotovoltaico al arreglo de equipos eléctricos y
electrónicos con la capacidad de capturar enerǵıa solar y entregar enerǵıa eléctrica.
Durante este proceso, la enerǵıa luminosa incidente (radiación solar) es transformada
en enerǵıa eléctrica, aprovechando propiedades propias de los materiales semiconduc-
tores que componen las células solares encargadas de absorber la radiación y originar
un flujo de corriente continua mediante el desplazamiento de cargas a nivel cuántico.
Estos sistemas generalmente están constituidos por: el generador fotovoltaico, el re-
gulador, el banco de bateŕıas, y el inversor de potencia; siendo este último, de interés
particular en el presente caṕıtulo, donde se presenta una configuración apropiada
basada en convertidores CC-CC para aplicaciones de baja potencia.
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4.1. INVERSOR DE POTENCIA TIPO BOOST

El inversor de potencia, tiene la función de convertir potencia eléctrica de corrien-
te directa a corriente alterna sinusoidal de magnitud y frecuencia especificada en el
diseño. Quizás la más notoria caracteŕıstica en los inversores, es la de contar o no
dentro de su topoloǵıa con un transformador de potencia; ya sea para mantener la
tensión de salida al nivel necesario, ó en algunos casos ubicados entre la etapa de
conversión de potencia y la red, para ofrecer aislamiento galvánico con el propósito
de evitar el paso de corrientes directas. Sin embargo, el uso de estos transformadores
disminuye la expectativa de los inversores que los incluye, en aspectos como dimensio-
nes f́ısicas y pérdidas asociadas a estos [51]. Por esta razón, normalmente se emplean
conmutadores de material semiconductor para constituir la onda sinusoidal, aunque
por efecto de las conmutaciones, presente armónicos de corriente y tensión, tanto a
la salida como a la entrada del sistema [41]. Generalmente, en aplicaciones de baja
y media potencia, se permiten ondas sinusoidales con forma cercana a la cuadrada,
mientras que en aplicaciones de alta potencia, la forma de onda debe ser mejorada por
un filtrado capaz de suprimir las componentes armónicas. La evidente importancia en
este tipo de dispositivos, motiva a la continua investigación alrededor de estas temáti-
cas, con el propósito de mejorar configuraciones ya existentes o proponer novedosas
topoloǵıas de los mismos. De la literatura se conoce una gran variedad de topoloǵıas
inversoras, con ventajas y desventajas asociadas entre otros aspectos a: pérdidas,
eficiencia, confiabilidad, costos, etc. Todos estos criterios potenciales conducen a la
elección del inversor tipo Boost como parte del conjunto de microgeneración foto-
voltaico autónomo de interés. La presente sección pretende justificar la conveniente
elección del inversor de potencia tipo Boost, para entregar una onda de tensión si-
nusoidal de amplitud máxima 120[Vrms] y frecuencia 60[Hz] a una carga determinada.

4.1.1. Criterios de selección

Adicional a los criterios nombrados con anterioridad, existen otros de marcada
importancia que hacen más notoria la conveniencia de una particular topoloǵıa [30],
como lo es la fácil implementación y el comportamiento robusto ante variaciones de
fuente y/o carga. Es evidente que los inversores basados en convertidores de potencia
CC-CC generan pérdidas durante cada conmutación, lo que se traduce en calenta-
miento y desgaste en los dispositivos semiconductores asociados a los conmutables
(switches); provocando que las pérdidas crezcan a la par con la frecuencia de con-
mutación y el número de conmutadores propios de la topoloǵıa inversora. Además,
el enlace entre etapas de conversión de potencia dentro de un único sistema de mi-
crogeneración, es uno de los principales causantes de pérdidas por la eficiencia propia
de cada etapa; por ello es recomendable el menor número de etapas entre el sumi-
nistro de enerǵıa y la carga. Cabe resaltar, la necesidad de evitar fenómenos como la
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saturación en los componentes del inversor, debido a que sus no linealidades pueden
provocar un comportamiento desfavorable en el sistema.

Figura 4.1: Inversor tipo Boost

A partir de estos criterios y tomando en cuenta la tendencia al desuso del trans-
formador Flyback en distintas aplicaciones electrónicas, el inversor elevador Boost
mostrado en la Figura 4.1 se propone como alternativa potencial para realizar la con-
versión de CC-CA en un sistema de microgeneración fotovoltaica.

En consecuencia, el inversor tipo Boost reduce pérdidas de conmutación tras contar
con sólo 4 dispositivos conmutables y un número reducido de bobinas y capacitores;
además, la ausencia del transformador se ve compensada por la caracteŕıstica elevado-
ra de tensión propia de la configuración Boost. Adicionalmente, este realiza funciones
de elevación e inversión en una sola fase, haciendo innecesaria una etapa adicional de
elevación, lo que mejora la eficiencia del sistema en general. Quizá, el mayor aporte
está en la capacidad de generar una tensión de salida de CA con nivel superior a la
CC de su entrada, en comparación con las topoloǵıas inversoras más populares del
mercado (i.e. el inversor tipo buck / VSI “Voltage Source Inverter”), que producen
una salida instantánea de tensión de menor nivel.

4.1.2. Diseño de inversor Boost para aplicaciones de baja
potencia

El principio de funcionamiento de este inversor, se centra en obtener la señal de
salida de CA, al conectar una carga de forma diferencial entre dos convertidores de
CC-CC de tipo Boost, tal como se observa en la Figura 4.2. Además, cada convertidor
Boost tiene como objetivo producir una onda sinusoidal con un nivel de continua VCC
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de caracteŕıstica unipolar1, donde cada onda se encuentra desfasada con respecto a
la otra para maximizar la tensión de salida a la carga, y proveer corrientes bidirec-
cionales2 por el arreglo entre diodos y BJTs.

Figura 4.2: Conexión de convertidores Boost CC-CC

La Tabla 4.1 resume los requerimientos de diseño que debe satisfacer un inversor
de potencia, como parte de un esquema de microgeneración energética de natura-
leza fotovoltaica, donde Vin hace referencia a la tensión de CC a la salida del panel
fotovoltaico (módulo generador) representado como fuente de tensión en la Figura 4.1.

Este inversor se diseña de la manera descrita en el Anexo B, obteniendo para el
caso de una configuración tipo Boost los valores circuitales resumidos en la Tabla 4.2
y que toman como base el marco conceptual definido en [34].

Parámetro Notación Valor

Tensión de entrada Vin 48 [VDC ]

Tensión pico de salida Vop 170 [V]

Tensión de salida Vo 120 [Vrms]

Potencia de salida Po 4 [kW ]

Tabla 4.1: Requerimientos de diseño: Microgeneración fotovoltaica

1La suma de la tensión sinusoidal y VCC , es siempre positiva o negativa
2La corriente puede fluir en ambos sentidos
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Parámetro Notación Valor

Frecuencia de conmutación fs 20 [kHz]

Inductancia mı́nima LMIN 45 [µH]

Capacitancia mı́nima CMIN 408 [µF ]

Resistencia de carga Ro 4 [Ω]

Tabla 4.2: Valores circuitales del inversor tipo Boost

4.2. MODELADO MATEMÁTICO DEL INVERSOR TIPO BOOST

Durante la representación matemática del inversor, es necesario considerar que
los 4 conmutadores operan para generar los ciclos de carga en los capacitores y de
descarga en la resistencia de salida. Para ello, los pares de conmutadores (switches)
que componen cada convertidor elevador, operan en modo alternado. Por tanto, los
dispositivos conmutables en la Figura 4.1 son reemplazados por conmutadores ideales
para fines fines prácticos del modelado, tal como se observa en la Figura 4.3.

Figura 4.3: Inversor Boost con conmutadores ideales

Con el propósito de lograr un desacople entre los dos convertidores Boost, se realiza
el cambio de la resistencia de carga Ro sometida a una tensión de salida Vout, por una
fuente de corriente Iout:

Vout = RoIout,
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Iout =
Vout
Ro

,

que cumpliendo la misma función de la resistencia, rompe el lazo de tensión. Debido
al cambio de la resistencia de carga por una fuente de corriente, se producen 2 estados
dinámicos distintos en el inversor por cada convertidor elevador. Aśı, tras definir el
siguiente vector de variables de estado:

x =


x1
x2
x3
x4

 =


IL1
VC1

IL2
VC2

 ,
se generan las dinámicas descritas a continuación:

Primer estado dinámico. La configuración de la Figura 4.4 es dada cuando U1 = 1
y U2 = 1. De esta manera, el vector de estado es representado por (4.1).

Figura 4.4: Inversor Boost : U1 = 1,U2 = 1

ẋ =


ẋ1
ẋ2
ẋ3
ẋ4

 =


Vin

L
−Iout
C
Vin

L
Iout
C

 (4.1)

Segundo estado dinámico. La configuración de la Figura 4.5 es dada cuando U1 =
1 y U2 = 0. De esta manera, el vector de estado es representado por (4.2).
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Figura 4.5: Inversor Boost : U1 = 1,U2 = 0

ẋ =


ẋ1
ẋ2
ẋ3
ẋ4

 =


Vin

L
−Iout
C

Vin

L
− x4

L
Iout
C

+ x3

C

 (4.2)

Tercer estado dinámico. La configuración de la Figura 4.6 es dada cuando U1 = 0
y U2 = 1. De esta manera, el vector de estado es representado por (4.3).

ẋ =


ẋ1
ẋ2
ẋ3
ẋ4

 =


Vin

L
− x2

L
−Iout
C

+ x1

C
Vin

L
Iout
C

 (4.3)

Cuarto estado dinámico. La configuración de la Figura 4.7 es dada cuando U1 = 0
y U2 = 0. De esta manera, el vector de estado es representado por (4.4).

ẋ =


ẋ1
ẋ2
ẋ3
ẋ4

 =


Vin

L
− x2

L
−Iout
C

+ x1

C
Vin

L
− x4

L
Iout
C

+ x3

C

 . (4.4)

Ahora bien, superponiendo las ecuaciones (4.1)-(4.4), se genera la expresión (4.5) que
describe el sistema inversor en el espacio de estados,
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Figura 4.6: Inversor Boost : U1 = 0,U2 = 1

ẋ =


0 − 1

L 0 0
1
C 0 0 0
0 0 0 0
0 0 0 0



x1
x2
x3
x4

 (1− U1) +


0 0 0 0
0 0 0 0
0 0 0 − 1

L
0 0 1

C 0



x1
x2
x3
x4

 (1− U2) +


Vin

L
−Iout

C
Vin

L
Iout

C

 ,
(4.5)

donde se observa que la ley de control U1 solo afecta el comportamiento de las va-
riables x1 y x2, mientras que U2 hace lo propio con x3 y x4. Esto demuestra la clara
desvinculación en ambos convertidores elevadores, permitiendo la ejecución de técni-
cas de control independientes. Por otro lado y con base en lo constituido hasta esta
instancia, la siguiente sección tratará el control por seguimiento de señal, implemen-
tado en el inversor para generar la onda sinusoidal de salida Vout = 170[Vpico] a una
frecuencia de 60[Hz].

4.3. CONTROL HÍBRIDO CONMUTADO APLICADO A UN IN-

VERSOR TIPO BOOST

Como se ha ilustrado en caṕıtulos previos, el control encendido-apagado cambia
de forma instantánea con el signo de la señal de error. Aśı, en la aplicación del in-
versor tipo Boost este controlador será el encargado de realizar la conmutación en
cada convertidor elevador que lo compone, iniciando los ciclos de carga y descarga a
partir de una señal de activación (correspondiente en general con un error de medida).
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Figura 4.7: Inversor Boost : U1 = 0,U2 = 0

El principio funcional del control en el inversor constituido por convertidores CC-
CC, se basa en el seguimiento de una referencia sinusoidal con 180◦ de desfase entre
elevadores, para obtener de forma diferencial el valor deseado a la salida. En [6] se
observa como el seguimiento de referencias independientes entre si demuestra notorias
imperfecciones por conmutación y seguimiento bajo simulación. Por tanto, en aras de
mejorar la respuesta del mismo, se propone adoptar el enfoque de [13] para seguir una
única referencia, a partir de un arreglo matemático capaz de asociar el valor deseado
(e.g. referencia) a la salida de cada convertidor Boost.

De la Figura 4.3 se observa como los valores de U1 y U2 determinan los ciclos de
carga y descarga de los capacitores de salida en los elevadores, encargados de producir
una tensión de salida de forma diferencial; además, los ciclos de carga (descarga) se
generan cuando U1 y U2 son iguales a cero (uno).

Si se definen VC1 y VC2 como las tensiones respectivas en los capacitores C1 y
C2, las tensiones deseadas (i.e. referencia) en cada capacitor obedecen (B.7) y son
descritas a continuación:

VC1d = VCC + Vop

2
sen(120πt)

VC2d = VCC − Vop

2
sen(120πt),

(4.6)

siendo Vop definido en la Tabla 4.2.
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Expresar las tensiones de referencia como en (4.6), sin embargo, anula la posi-
bilidad de seguir la referencia de salida de forma directa. Por tanto, para lograr un
seguimiento directo de la señal de salida Vout se propone asociar la tensión de cada
capacitor con la tensión de salida deseada Vod, mediante:

Vod = VC1d − VC2d = Vopsen(120πt). (4.7)

Aśı, se tienen dos escenarios posibles para la referencia de salida, cuando VC1d

sigue a VC2d, y viceversa. Para el primer caso se tienen las señales de referencia dadas
por:

VC1d = VC2 + Vopsen(120πt)

VC2d = VCC − Vop

2
sen(120πt),

(4.8)

donde se asume un valor para la tensión deseada en el capacitor C2, mientras la re-
ferencia de C1 se obtiene por despeje en (4.7).

Por otro lado, en el segundo caso se tienen las referencias dadas por:

VC1d = VCC + Vop

2
sen(120πt)

VC2d = VC1 − Vopsen(120πt),
(4.9)

donde se asume un valor para la tensión deseada en el capacitor C1, mientras la re-
ferencia de C2 se obtiene por despeje.

Adicionalmente, según se indica en [13] para compensar las variaciones de tensión
y mejorar la forma de onda, se puede realizar un cambio en las referencias a seguir
por los elevadores de acuerdo al signo de tensión deseada a la salida del inversor. Es
aśı como las referencias Boost se modifican de (4.8) a (4.9) cuando la salida es mayor
y menor que cero, respectivamente.

De esta manera, la señal de error en cada bloque elevador es constituida mediante
la diferencia entre la cáıda de tensión en el capacitor y su valor deseado, es decir:

e1 = VC1 − VC1d

e2 = VC2 − VC2d,
(4.10)

a partir de lo cual se concibe la señal de activación que dará paso a la acción de
control encendido-apagado sobre el circuito inversor.

4.3.1. Verificación numérica de la acción de control

Los resultados mostrados en la Figura 4.8, fueron obtenidos con la herramienta de
simulación numérica MATLABr al perturbar tanto la fuente Vin como la resistencia
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de carga Ro
3. De aqúı se observa una forma de onda bastante limpia, aún bajo el efecto

de perturbaciones, satisfaciendo los requerimientos de diseño expuestos al inicio de
este caṕıtulo. Además, en las Figuras 4.9-4.10 se muestran las respectivas tensiones de
salida de cada bloque elevador, donde se verifica el comportamiento unipolar requerido
en el diseño y, por consiguiente, la elección conveniente tanto de la topoloǵıa inversora
como de la técnica de control h́ıbrida aplicada.
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Figura 4.8: Tensión de salida en el inversor tipo Boost

3Vin cambia de 48[V ] a 20[V ] en t = 0.03[s], mientras que Ro hace lo propio de 4[Ω] a 15[Ω] en
t = 0.06[s].

77



0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07
40

60

80

100

120

140

160

180

200

220

240

tiempo [s]

V
C

1 [
V

]

Figura 4.9: Tensión en el capacitor C1
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Figura 4.10: Tensión en el capacitor C2

78



CONCLUSIONES

A partir de los desarrollos contenidos en la presente tesis de maestŕıa, ha sido
mostrado que un convertidor de potencia CC-CC tipo Buck puede modelarse ma-
temáticamente mediante la interacción de dinámicas continuas y eventos discretos,
a manera de sistema dinámico h́ıbrido. Este mismo principio ha permitido mostrar
también como el controlador encendido-apagado representa un control h́ıbrido, siendo
un caso especial de control proporcional con valores elevados de ganancia. El sistema
controlado (convertidor Buck + control encendido-apagado), ha sido analizado me-
diante formulaciones teóricas, simulaciones y verificación experimental en laboratorio.

A continuación se enuncian los principales aportes en cada caṕıtulo:

- El Caṕıtulo 2 estableció una formulación matemática para el sistema dinámico
h́ıbrido, a partir de notación de conjuntos. En particular, se definieron conjuntos
de dinámicas continuas C y eventos discretos D, cuya unión C ∪ D represen-
ta la trayectoria solución del sistema. Como casos de ejemplo se ilustraron las
dinámicas h́ıbridas de un sistema mecánico discontinuo tipo Bouncing Ball y
un circuito convertidor de potencia CC-CC tipo Buck.

- El Caṕıtulo 3 permitió emplear la notación de conjuntos definida, para repre-
sentar el control encendido-apagado como sistema dinámico h́ıbrido. Asimismo,
fue posible definir la combinación entre los modelos h́ıbridos del circuito conver-
tidor de potencia CC-CC y el controlador encendido-apagado, para constituir
la formulación matemática basada en conjuntos correspondiente a la función de
trayectoria directa (planta + controlador) del circuito controlado.

- El Caṕıtulo 4 permitió verificar mediante simulación el comportamiento del
sistema controlado en lazo cerrado. A partir de ello fue posible evidenciar como
el controlador h́ıbrido encendido-apagado se constituye en un caso particular de
controlador proporcional, mediante deformación paramétrica de la ganancia de
lazo hacia un valor infinito. Mas aún, se realizó validación experimental de lo
anteriormente propuesto, permitiendo concluir que el efecto encendido-apagado
y por ende del control h́ıbrido, se restringe en la práctica a valores limitados
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por las caracteŕısticas de ancho de banda del sistema experimental.

- Finalmente, el Caṕıtulo 5 presentó la formulación de un controlador h́ıbri-
do por modos deslizantes, para manipular el comportamiento de un circuito
convertidor de potencia del tipo Inversor-Boost, el cual está basado en un con-
figuración especial de convertidores CC-CC, que potencializa su aplicación en
sistemas de microgeneración basados en fuentes fotovoltaicas. El controlador
h́ıbrido propuesto en esta aplicación muestra un rechazo considerable a pertur-
baciones incluidas en el entorno de simulación, con un reducido efecto adicional
en las microoscilaciones de alta frecuencia (chattering) obtenidas en la onda de
corriente alterna a la salida del inversor, demostrando su potencial uso en la
práctica.

RECOMENDACIONES

Con el propósito de mejorar el comportamiento en lazo cerrado del convertidor de
potencia implementado en laboratorio, se recomienda para futuros análisis aumen-
tar hacia alrededor de 50 [kHz] la frecuencia de la señal PWM enviada a la puerta
del dispositivo de conmutación en el circuito, con el objetivo de reducir tiempos de
respuesta ante perturbaciones, reducir el error en estado estable y reducir la ampli-
tud de las oscilaciones de alta frecuencia presentes en la tensión de salida. Para ello,
será necesario explorar el uso de dispositivos electrónicos como amplificadores y op-
toacopladores, que ofrezcan un ancho de banda suficiente para los requerimientos de
la aplicación.

TRABAJOS FUTUROS

Como trabajos futuros, complementarios al presente proyecto, se proponen:

- Ahondar en una formulación más estricta de los sistemas dinámicos h́ıbridos,
de sus condiciones de estabilidad y de la existencia y viabilidad de postulados
para leyes de control aplicadas en este tipo de sistemas;

- Definir una metodoloǵıa para implementar controladores h́ıbridos en labora-
torio, comprendiendo las limitaciones prácticas que, por ejemplo, parámetros
como la frecuencia de conmutación imponen sobre el desempeño del sistema;

- Implementar en laboratorio la estrategia de control h́ıbrido propuesta para el
circuito inversor tipo Boost.
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DIVULGACIÓN DE RESULTADOS

Se realizaron las siguientes publicaciones en revistas indexadas por COLCIENCIAS:
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ANEXO A

CONVERTIDOR BUCK EXPERIMENTAL

la Figura A.1 muestra el montaje constituido en laboratorio para verificar el con-
trol del convertidor Buck. Dicho sistema consta de los elementos generales descritos
mediante el diagrama de bloques de la Figura 3.14. A continuación, se realizará una
descripción detallada para cada subsistema.

Figura A.1: Esquema de implementación - Montaje f́ısico
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A.1. CONVERTIDOR DE POTENCIA CC-CC TIPO BUCK

Es el sistema a controlar y está caracterizado por su capacidad para reducir la
tensión continua en su entrada, a razón del ciclo útil de la señal de conmutación, apli-
cada al dispositivo conmutable (IRF540N) operando entre corte y triodo. La Figura
3.1 muestra la topoloǵıa de convertidor implementada y la Tabla 3.1 los valores de
parámetros circuitales seleccionados.

En particular, el valor de la resistencia de carga R es determinado como la suma
de una resistencia cerámica de 7.3[Ω] a 5[W ] y una lámpara halógena de 12[V] a la
misma potencia. Aśı, la determinación de la resistencia interna de la bombilla sigue
el siguiente desarrollo:

P =
V 2

Rb

,

Rb =
V 2

P
=

122

5
= 28.8 [Ω],

por tanto, la resistencia total en la carga está dada por:

R = 7.3 + 28.8 = 36.1 [Ω].

A.2. SEGUIDOR DE TENSIÓN

En la Figura A.2, se ilustra la configuración de una etapa seguidora de tensión
empleada para realizar aislamiento galvánico entre el punto de medida de la tensión
de salida Vo del convertidor de potencia y la entrada del conversor analógico a digital.

Figura A.2: Seguidor de tensión
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A.3. CONVERSOR ANÁLOGO A DIGITAL

La señal de salida del seguidor de tensión es transformada en un equivalente digital
de 8 bits, empleando el convertidor analógico a digital Texas Instrument ADC0804 de
la manera ilustrada en el diagrama esquemático de la Figura A.3. Esta señal digital es
posteriormente conducida hacia el dispositivo de proceso: arquitectura programable
tipo FPGA.

Figura A.3: Convertidor ADC

A.4. DISPOSITIVO DE PROCESO

Como dispositivo de proceso se seleccionó el sistema de desarrollo para FPGA
Xilinx Spartan 6: NEXYS 3, mostrado en la Figura A.4.

En esta etapa se generan los patrones de conmutación que regulan la tensión de
salida en el circuito convertidor de potencia Buck, a partir de señales moduladas en
ancho de pulso (PWM - Pulse width modulated). El principio básico de una señal
PWM admite la comparación de un nivel de continua V ref (ciclo útil de la señal
PWM) y una señal diente de sierra V4 (que define la frecuencia de conmutación),
como se observa en la Figura A.5.

Esta modulación PWM se realiza digitalmente mediante programación VHDL en
el sistema NEXYS 3, cuyas caracteŕısticas se resumen en la Tabla A.1.

A.5. ACOPLADOR ÓPTICO

En la Figura A.6 se ilustra la configuración circuital del opto-acoplador Toshiba
TLP250, como etapa de aislamiento óptico y por ende de protección, entre la salida
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Figura A.4: NEXYS 3

Figura A.5: Esquema básico para generación de señales PWM

del dispositivo de proceso y la entrada de conmutación del circuito convertidor de
potencia Buck. Esta etapa adicionalmente eleva la tensión en un nivel necesario para
asegurar que el IRF450N opere como interruptor.

91



Tabla A.1: Caracteŕısticas del sistema NEXYS 3

Caracteŕısticas principales

* Empaquetado BGA de 324 - pines

* 16Mbyte RAM (x16)

* 16Mbyte SPI PCM quad mode

* 16Mbyte PCM paralelo,memoria no volatil

* Alimentación por USB (también disponible jack)

* Programación por puerto USB2

* Oscilador CMOS de 100MHz

* Puerto VGA de 8 Bits

* 71 I/O dirigidas para conectores de expansión

* GPIO incluye 8 LEDs, 6 botones, 8 switches, y 7 segmentos de 4 digitos

* Puerto USB-UART y USB-HID

Figura A.6: Opto-acoplador
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ANEXO B

DISEÑO DE CIRCUITO INVERSOR TIPO BOOST

La resistencia de carga Ro para el inversor obedece la ecuación (B.1)

Ro =
V 2
o

Po

=
1202

4000
= 3.6 ≈ 4[Ω], (B.1)

donde Vo es una tensión rms.

De otro lado, las ganancias de tensión y corriente son función del ciclo de trabajo D,
y están determinadas por (B.2)-(B.3)

Vout
Vin

=
1

1−D
, (B.2)

Iout
Iin

= 1−D. (B.3)

También, de (B.2) la ganancia máxima del inversor está referida a la tensión máxima
de salida, según:

GMAX =
Vop
Vin

=
170

48
= 3.54. (B.4)

Dado que es necesario mantener la tensión de salida de cada convertidor Boost a una
tensión no inferior a la entrada, se debe realizar la selección del VCC con base en (B.5)

Vop
2

=
170

2
= 85[V]. (B.5)

Según lo indica [6], la tensión VCC que cumple con los requerimientos de diseño,
obedece a la ecuación (B.6) al reemplazar los resultados dados por (B.4)-(B.5)

VCC ≥
Vop
2

+ Vin =
GMAXVin

2
+ Vin ≥ 133[V ]. (B.6)

Sin embargo, para evitar exceder los ĺımites de saturación se recomienda usar una
tensión de holgura. Para fines prácticos se considerará VCC = 140[V ].
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De este modo, la tensión en los capacitores tiene la forma dada por

VC = VCC + Vop

2
sin (ωt) .

(B.7)

A partir de las ecuaciones (B.2)-(B.7), se despeja el ciclo de trabajo D como lo
indica (B.8) y se determina el ciclo de trabajo máximo requerido en cada convertidor,
para realizar la correcta inversión según lo indica (B.9)

D = 1− Vin

VCC + Vop

2
sin (ωt)

, (B.8)

DMAX = 1− Vin

VCC + Vop

2

=
GMAX

1 +GMAX

=
3.54

1 + 3.54
= 0.78. (B.9)

De otro lado, igualando las ecuaciones (B.2) y (B.3) para realizar un balance de
corriente en el inductor, se obtiene la expresión (B.10) para la corriente de entrada
IL

IL = Iout
VC
Vin

. (B.10)

Si se considera la carga netamente resistiva y se expresa en función de la tensión
de salida, la ecuación (B.10) queda reescrita como

IL =
Vop
Ro

VC
Vin

=
Vop
RoVin

sin (ωt)

[
VCC +

Vop
2

sin (ωt)

]
, (B.11)

que en función de parámetros máximos resulta:

IL =
Vop
Ro

[
GMAX

2
+ 1

]
sin (ωt) +

Vop
Ro

GMAX

2
sin2 (ωt) . (B.12)

Los desarrollos previos son usados para determinar los valores pico de corriente
en la bobina y tensión en el capacitor, necesarios para calcular los parámetros L y C
del inversor. Estas expresiones se pueden observar en (B.13) y (B.14)

VCP = VCC +
Vop
2

= 140+
170

2
= 225[V], (B.13)

ILP =
Vop(1 +GMAX)

Ro

=
170 (1 + 3.54)

4
= 192.95[A]. (B.14)

Aśı, considerando una frecuencia de conmutación de fs = 20[kHz] y la corriente
pico dada por (B.15), se obtienen los valores mı́nimos de L y C al reemplazar los
parámetros previos en las ecuaciones (B.16) y (B.17)
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Iop =
2Po

Vop
=

8000

170
= 47.05[A], (B.15)

LMIN =
DMAXVin
fs (0.22ILP )

, (B.16)

CMIN =
DMAXIout
fs (0.02VCP )

, (B.17)

donde posterior al reemplazo se obtiene

LMIN =
0.78× 48

20k (0.22× 192.95)
= 44.09[µH] ≈ 45[µH],

CMIN =
0.78× 47.05

20k (0.02× 225)
= 407.76[µF ] ≈ 408[µF ],

culminando de esta manera el diseño del inversor tipo Boost para aplicaciones de baja
potencia.
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