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Resumen

La presente tesis abarca el modelado, simulación y diseño de una ley de control para un convertidor
Boost de inductancias acopladas. En particular, desde el punto de vista de modelado, nos enfocamos
en las teoŕıas de modelos promediados y sistemas lineales complementarios (LCS), para obtener la
dinámica del convertidor Boost de inductancias acopladas, el cual trabaja en modo discontinuo de
conducción (DCM). El análisis del convertidor se lleva a cabo asumiendo caracteŕısticas ideales de
tensión-corriente en el interruptor y los diodos. Además, los modelos obtenidos son validados medi-
ante simulación con el modelo del convertidor proporcionado por la herramienta de simulación para
circuitos eléctricos Psim. El interés en la topoloǵıa de este convertidor se debe principalmente a su
alta eficiencia y su elevada tasa de conversión sin necesidad de ciclos de trabajos extremos. Por otra
parte, desde el punto de vista de control se propone una arquitectura de control en cascada. El lazo
interno del control se compone de una estrategia de control no lineal, similar a la teoŕıa de control en
modo de deslizamiento, mientras que para el lazo externo se diseña un control de tipo PI. El principal
objetivo del control diseñado es regular el voltaje de salida del convertidor a el valor de referencia
deseado. La efectividad y desempeño del controlador diseñado es validada tanto en simulación como
experimentalmente ante diferentes escenarios que incluyen perturbaciones en la carga y el voltaje de
entrada. Adicionalmente a partir del modelo lineal complementario del convertidor, se lleva a cabo un
análisis de la dinámica ideal de deslizamiento y un análisis numérico de la estabilidad cuando se tiene
modo de deslizamiento.

Palabras claves: Modelo promediado, sistemas h́ıbridos, sistemas lineales complementarios,
control en modo de deslizamiento.
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Abstract

This thesis covered the modeling, simulation as well as the design of a control law for a coupled
inductor Boost converter. In particular, from the point of view of modeling, we focused on the use of
averaged modeling and linear complementarity systems (LCS), in order to obtain the dynamic of a
coupled inductor Boost converter, which works in discontinuous conduction mode (DCM). The analysis
of the converter was performed assuming ideal voltage-current characteristics in the switch and the
diodes. In addition, those models were validated through simulation with the model of the converter
obtained from the simulation tool for electrical circuits Psim. The interest in researching this converter
topology was mainly due to its high efficiency and high conversion rate without extreme duty cycle
values. Moreover, from the point of view of control we have proposed a cascade control architecture.
The inner loop is a sliding mode current control loop, while the outer one is a PI controller that tunes
the current reference to regulate the output voltage to a reference value. The performance and the
effectiveness of the feedback control was validated under the presence of load disturbances and input
voltage variations through computer simulations by using the linear complementarity model as well as
experimentally. Additionally from the linear complementarity model of the converter, it was performed
an analysis of the ideal dynamic that takes place when occurs sliding motions in the converter and
numerical stability analysis was also carried out.

Keywords:Average model, hybrid systems, linear complementarity systems, sliding mode control.
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Caṕıtulo 1

Introducción

Las topoloǵıas más elementales como el Buck (reductora), Boost (elevadora) y el Buck-Boost (reductora-
elevadora) presentan algunos inconvenientes en aplicaciones que requieren una tasa elevada de con-
versión entre el voltaje de entrada (Vin) y el voltaje de salida (vR). Puesto que, para obtener elevadas
tasas de conversión con estas topoloǵıas se requiere que la variación del tiempo de conducción (ciclo
de trabajo 0 < d < 1) de los dispositivos conmutadores (interruptores y diodos) sean muy extremos
[1]. Por otra parte, ciclos de trabajo extremos no son recomendables por varias razones, entre ellas: 1)
existen limitaciones en los dispositivos conmutadores no ideales, 2) a fin de obtener un salida de tensión
elevada con una topoloǵıa convencional elevadora es necesario que las caracteŕısticas de corriente y
voltaje del dispositivo conmutador (MOSFET) no sean pequeñas, como consecuencia es indispensable
que la resistencia de salida del MOSFET RDS sea grande. Lo cual se traduce en pérdidas de con-
ducción, incremento del costo y tamaño del convertidor, 3) por otra parte, ciclos de trabaos extremos
podŕıan dar lugar a problemas serios de tiempo de recuperación inversa del diodo [1, 2], y por último
4) el control diseñado debe ser capaz de responder ante las perturbaciones en la carga o variaciones
en el voltaje de entrada, por lo que es necesario que los valores del ciclo de trabajo no sean cercarnos
a cero o a uno, de manera que el controlador sea capaz compensar las perturbaciones. De ah́ı que,
una topoloǵıa convencional elevadora no es adecuada para aplicaciones en las que se requiere al menos
cuatro veces el voltaje de entrada [3].

Dada la importancia de la eficiencia en convertidores de potencia, ha habido un creciente interés por
parte de grupos de investigación de todo el mundo por arquitecturas no convencionales de convertidores
que permitan obtener elevadas tasa de conversión con las mı́nimas pérdidas posibles y apropiados para
aplicaciones que requieren alta potencia. Varias topoloǵıas han sido propuestas en la literatura como
posible solución a este problema, entre ellas se encuentran los convertidores Boost en cascada [4].
No obstante la mayor desventaja de este tipo de arquitectura son la complejidad, el elevado costo
por el uso de dos etapas elevadoras interconectadas entre si, en donde las pérdidas se incrementan
principalmente por los interruptores activos y el diseño del control y análisis de estabilidad resultan
ser también bastante complejos [5, 3].

La familia de convertidor resonantes o de conmutación suave (ZVS-converters) [6, 7, 8] también pueden

1



2 CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN

proporcionar elevadas tasas de conversión sin necesidad ciclos de trabajo extremos. La formas de ondas
de estos convertidores son casi senoidal, en lugar de las formas de ondas triangular de las topoloǵıas
convencionales, por lo que presentan valores picos de corrientes grandes. Además, valores relevantes de
corrientes pueden circular por los elementos resonantes (L-C), aun cuando la carga está desconectada,
como consecuencia la eficiencia se degrada para valores de carga ligeros [8]. Por otra parte, el análisis
de estas topoloǵıas también resulta complejo. Sin embargo, la mayor ventaja es la reducida pérdida
de conducción que se logra a través de estrategias de conmutación con cero de tensión (ZVS, por
sus siglas en inglés) y/o cero de corriente (ZCS, por sus siglas en inglés) durante las transiciones del
interruptor. Además en algunas topoloǵıas el rango de las frecuencia de conmutación puede ser muy
elevados [8].

Otra solución consiste en el uso de inductores acoplados y/o transformadores [9, 10, 11], sin embargo
la mayor desventaja de este tipo de convertidores es que se ven afectados por la interferencia electro-
magnética (EMI, por sus siglas en inglés) y la eficiencia se degrada debido a las inductancias de fuga
del transformador [3]. El uso de circuitos fijadores de nivel o restauradores de componente continua
constituyen una solución para reciclar la enerǵıa de las inductancias de fugas [12] y para reducir el
estrés eléctrico durante las conmutaciones. Ciertamente, la adición de este tipo de circuitos incrementa
la complejidad del convertidor e introduce más perdidas relacionas al circuito fijador. En [10] se pro-
pone un convertidor elevador con inductancias acopladas capaz de proporcionar una tasa elevada de
conversión sin necesidad de ciclos de trabajos extremos con una alta eficiencia, puesto que los proble-
mas de tiempo de recuperación inversa del diodo son mitigados. Otras variantes de este convertidor
aparecen en [13]. Por otra parte, a pesar de que el número total de componentes de este convertidor
es bajo y cuya topoloǵıa resulta relativamente sencilla, el análisis para obtener modelos matemáticos
generalizados no resulta una tarea trivial, ya que los interruptores pasivos (diodos) presentes en el
convertidor introducen nuevos modos o topoloǵıas en un periodo de conmutación, además de los mo-
dos ocasionados por el interruptor activo. Por consiguiente, se requiere un conocimiento exhaustivo de
las distintas combinaciones de modos que aparecen en un ciclo de conmutación, para poder utilizar el
enfoque predominante para obtener la dinámica de los convertidores convencionales basado en modelos
promediados. Algunas de las dificultades para obtener la dinámica de este convertidor aparecen en
los trabajos de [14, 15, 16]. Es por ello que, aspectos fundamentales como el análisis de estabilidad
y diseño de estrategias de control para estos convertidores, también resultan bastantes complejos. En
[17, 18] se aborda el modelado del convertidor propuesto por [10] a partir de un enfoque experimental.
El modelo obtenido es utilizado para diseñar una estrategia de control en cascada. Tanto para el lazo
interno como para el lazo externo se diseña un control de tipo PID.

De lo anteriormente expuesto, existe una clara motivación para tratar de obtener el modelo dinámico
de esta clase de convertidores. En particular, desde el punto de vista de modelado en este trabajo
nos enfocamos en el método de promediado y en un enfoque que considera la dinámica h́ıbrida del
convertidor basado en sistemas lineales complementarios, para obtener la dinámica del convertidor
propuesto por Zhao en [10]. Además, desde el punto de vista de control se diseña una estrategia de
control basado en la teoŕıa de control en modo de deslizamiento. Esta estrategia de control será validada
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experimentalmente.

1.1. Objetivos

Los objetivos primordiales de la presente tesis doctoral se centran en los siguientes aspectos: el primero
de ellos es, obtener modelos matemáticos apropiados que logren capturar la dinámica h́ıbrida del
convertidor Boost acoplado magnéticamente. Se hará especial énfasis en las técnicas de modelado
h́ıbrido. El segundo aspecto es, evaluar mediante simulación los modelos obtenidos del convertidor.
Por otra parte, otro de los puntos de especial interés en este trabajo, es el diseño de una estrategia
de control capaz de regular el voltaje de salida frente a perturbaciones de la carga y del voltaje de
entrada de acuerdo a la siguientes especificaciones del prototipo del convertidor: se desea obtener una
tasa de conversión de 10 veces el voltaje de entrada, para los siguientes valores nominales de voltaje
de entrada Vin = 12V, voltaje de salida vR = 120V y valor de la carga R = 113Ω.

1.2. Organización

Este trabajo está organizado de la siguiente manera: en el Caṕıtulo 2 se aborda el análisis de
funcionamiento de convertidor Boost acoplado magnéticamente. Además, se obtiene la relación de
conversión ideal del convertidor tanto para CCM como DCC. Adicionalmente, se determina el ĺımite
entre ambos modos de funcionamiento del convertidor. En el Caṕıtulo 3 se obtiene la dinámica del
convertidor usando dos enfoque diferentes: el método de promediado en espacio-estado y el formalismo
de sistemas lineales complementarios. Los modelos obtenidos son evaluados y comparados mediante
simulación con el modelo del convertidor proporcionado por la herramienta de simulación de circuitos
eléctricos Psim. Un esquema de control en cascada para el convertidor es presentada en el Caṕıtulo 4.
El lazo externo del controlador en cascada adopta una algoritmo convencional del tipo PI, mientras
que el lazo interno del controlador diseñado, se basa en la teoŕıa de control en modo de deslizamiento.
También se incluye, un análisis teórico de la dinámica cuando existe modo de deslizamiento y análisis
numérico de la estabilidad bajo régimen de deslizamiento. Además, la ley de control es validada
mediante simulaciones. El Caṕıtulo 5 describe la implementación del la ley de control y los resultados
experimentales. Finalmente en el Caṕıtulo 6 se extraen algunas de las conclusiones más relevantes de
la tesis.
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Caṕıtulo 2

Convertidor Boost acoplado
magnéticamente

En este caṕıtulo se presenta la topoloǵıa del convertidor Boost de inductancias acopladas. Se analiza
su principio de funcionamiento distinguiendo cinco transiciones topológicas factibles en un periodo
de conmutación del interruptor bajo el funcionamiento normal de convertidor. Para cada una de las
transiciones topológicas factibles se obtiene la relación de conversión ideal. Además se establece el
ĺımite entre los modos de conducción continua y discontinua del convertidor.

2.1. Introducción

La aparición de nuevas fuentes de enerǵıa y la mejora de las ya existentes requiere de un esfuerzo
constante en el desarrollo de nuevos convertidores de potencia. Con el fin de minimizar las pérdidas
energéticas, costos, tamaño y peso de los convertidores y atender a las necesidades de las aplicaciones
industriales emergentes que requieren alto rendimiento y una tasa de conversión elevada. A diferencia
de las estructuras clásicas de convertidores, tales como el Buck, Boost o el Cuk que requieren ciclos
de trabajos extremos para trabajar en el rango de potencia media, lo cual se traduce en pérdidas y
disminución de la capacidad para elevar [1, 2].

Actualmente existen convertidores que permiten la transformación de la enerǵıa con la máxima efi-
ciencia posible. Estos convertidores pueden operar con eficiencias que van del 92 al 97%. Algunas de
estas topoloǵıas de gran interés son los convertidores magnéticamente acoplados y los convertidores
de conmutación suave (soft switching). Los primeros suelen utilizarse en aplicaciones que requieren
niveles de voltajes medios y niveles de potencia del orden de los kilowatt, como es el caso de los sis-
temas de producción de enerǵıa alternativa que involucran pilas de combustible [3], con aplicaciones a
veh́ıculos h́ıbridos [1] y sistemas de alumbrado [4] entre otros. Los convertidores de conmutación suave
(ZVS-converters) [5, 6] permiten transformar la enerǵıa con niveles de pérdidas muy reducidos debido
a su modo de operación.

No obstante, el contar con topoloǵıas de convertidores más eficientes y óptimas supone algunos costes
desde el punto de vista del análisis de funcionamiento, modelado y control de los mismo, debido a

7
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las no linealidades presentes en los interruptores y diodos. El interruptor pasivo (diodo) opera según
las caracteŕısticas naturales del circuito, mientras que el interruptor activo conmuta de manera forza-
da. Estos últimos constituyen los elementos claves en la transferencia de enerǵıa hacia la carga. La
estrategia básica consiste en conmutar el interruptor a una frecuencia fija (fs) igual al rećıproco del
periodo de conmutación (T ), variando solamente la relación de conducción (ciclo de trabajo d) del
interruptor, estrategia PWM (Pulse Width Modulation). Debido a este comportamiento de activación
(On) y desactivación (Off) de los elementos conmutadores no resulta una tarea sencilla identificar la
relación de conversión (M(d)) o lo que es lo mismo, la relación entre el voltaje de entrada y el voltaje de
salida, para estructuras complejas o con un número elevado de interruptores utilizando los principios
básicos en análisis de circuitos bajo condiciones de estado estacionario. El principio de conservación
de flujo, esto es, el balance volt-s a través de un inductor y el principio de conservación de la carga
a través de un capacitor [7]. De igual forma resulta dif́ıcil identificar el ĺımite cŕıtico entre los modos
de conducción entre los que trabaja el convertidor. Estos son, el modo continuo de conducción (CCM,
por sus siglas en inglés) y modo discontinuo de conducción (DCM, por sus siglas en inglés). Este ĺımite
suministra información valiosa para asegurar un funcionamiento óptimo del circuito.

En este caṕıtulo se aborda el funcionamiento, análisis de las transiciones topológicas y se establece el
ĺımite cŕıtico entre CCM y DCM del convertidor Boost de inductancias acopladas propuesto por Zhao
and Lee en [8], utilizando los principios básicos en análisis de circuitos antes mencionados. De modo que
se analizarán las propiedades geométricas del comportamiento ćıclico de las corrientes en los inductores.
No obstante, como se verá a lo largo de este caṕıtulo, aunque esté análisis resulte bastante complejo,
permitirá obtener una idea aproximada de la relación de conversión para las distintas transiciones
topológicas que aparecen en el convertidor.

2.2. Arquitectura del convertidor Boost acoplado magnéticamente

En la figura 2.1 se muestra un esquema simplificado del convertidor Boost de inductancias acopladas.
Los dos inductores (L1, L2) están acoplados magnéticamente, y la inductancia mutua es M . La
dinámica del inductor acoplado en términos de los voltajes y las corrientes en el inductor primario L1

y el inductor secundario L2 está dada por siguientes relaciones

vL1 = L1
diL1

dt
+M

diL2

dt

vL2 = L2
diL2

dt
+M

diL1

dt
(2.1)

Resolviendo estas ecuaciones para las derivadas de las corrientes en los inductores (L1, L2) se tiene

(L1L2 −M2)
diL1

dt
= L2vL1 −MvL2

(L1L2 −M2)
diL2

dt
= L1vL2 −MvL1 (2.2)
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Figura 2.1: Estructura del convertidor Boost acoplado magnéticamente

Por otro lado, se asume que los dispositivos conmutadores D1, D2 y S del circuito de la figura 2.1 se
comportan como interruptores ideales. Lo que significa que el voltaje y la corriente de conmutación
serán igual a cero.

Al aplicar la ley de corriente de Kirchhoff sobre el circuito de la figura 2.1 se satisfacen las siguientes
relaciones

iL1 = iD1 + iS

iD1 = iC1 + iL2 − iC2

iL2 = iD2

iD2 = iC2 + iR (2.3)

Las relaciones de voltajes del circuito de la figura 2.1 se obtienen a partir de la ley de voltaje de
Kirchhoff

Vin = vL1 + vS

vS = vD1 + vC1

−vL2 = vD2 + vC2

vR = vC2 + vC1 (2.4)

Usando las relaciones de corrientes y voltajes anteriores, la dinámica del circuito en términos de las
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corrientes en los inductores iL1 e iL2 y de los voltajes en los capacitores vC1 y vC2 está dada por

(L1L2 −M2)
diL1

dt
= M (vD2 + vC2) + L2(Vin − vS)

(L1L2 −M2)
diL2

dt
= −L1(vD2 + vC2)−M(Vin − vS)

C1
dvC1

dt
= iD1 −

vC1

R
− vC2

R

C2
dvC2

dt
= iL2 −

vC1

R
− vC2

R
(2.5)

Este convertidor presenta solamente un interruptor activo controlado S, el cual tiene dos estados

S=1 S=0

1
D=0

1
D=1

2
D=1 D=02

D=1 D=0

D=1 D=0

1 1

2 2

dT T2 1   12  t  0 d T d T d T d T

Figura 2.2: Posibles estados del interruptor y los diodos en un periodo de conmutación

abierto (Off) o cerrado (On). La fracción de tiempo en que el interruptor permanece en el estado
On se llama ciclo de trabajo del interruptor y se denota como d. La estrategia básica para controlar
este interruptor consiste en aplicar una señal de control que se implementa mediante un modulador
de anchura de pulsos (PWM) a frecuencia fija. Por otra parte, el convertidor también consta de dos
interruptores pasivos (diodos), los cuales presentan dos estados bien diferenciados, uno de conduc-
ción (On) y otro de no conducción (Off). Estos últimos conmutan de un estado a otro de manera
espontánea, por lo tanto, operan según la topoloǵıa del circuito. Como consecuencia el convertidor de
la figura 2.1 presenta 23 topoloǵıas o modos. Esta situación hace que sea dif́ıcil obtener un modelo
para describir la dinámica del convertidor.

Para facilitar el análisis de operación del convertidor en la figura 2.2 se ilustran las diferentes
combinaciones binarias posibles en un periodo de conmutación debidas a los dos estados (On,Off) del
interruptor y de los diodos respectivamente. En esta figura S=1 indica que el interruptor está cerrado
y S=0 indica que el interruptor está abierto. Por otra parte, d1 y d2 corresponden a las fracciones de
tiempo en que los diodos D1 y D2 cambian de estado de conducción a no conducción cuando S=1
respectivamente. Mientras que d̄1 y d̄2 corresponden a las fracciones de tiempo en que los diodos
cambian de estado de conducción a no conducción cuando S=0. En la figura 2.3 se muestran las ocho
topoloǵıas. La columna izquierda corresponde a las topoloǵıas cuando el interruptor está abierto (S=0),
y la columna derecha muestra las diferentes topoloǵıas cuando el interruptor está cerrado (S=1). Las
ramas activas de cada una de las topoloǵıas corresponden a la ĺınea negra, mientras que las ramas
inactivas a la ĺınea gris. Sin embargo, los modos q5 y q6 son f́ısicamente no realizables, puesto que al
estar el interruptor S y el diodo D1 ambos en conducción, se provocaŕıa un corto circuito en la malla
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formada por el interruptor S, el diodo D1 y el capacitor C1. En otras palabras, en condiciones normales
de funcionamiento del convertidor con topoloǵıa elevadora se requiere vC1 > 0, en esta situación la
condición de conducción en el diodo D1 no se satisface.

2.3. Análisis de las transiciones topológicas

Para abordar este problema se parte de la definición de ciclo. Entendiéndose como ciclo cualquier
secuencia de modos o topoloǵıas en el cual cada topoloǵıa aparece como máximo una vez durante un
periodo de conmutación. Además se asume que el sistema permanece en cada topoloǵıa durante un
intervalo de tiempo finito.

Bajo la hipótesis de que el estado inicial del interruptor es S=On, los estados discretos q7 y q8 figuran
como los candidatos probables a ser el estado inicial de las secuencias de modos presentes en el conver-
tidor. De acuerdo a los resultados de trabajos previos [8, 9, 10], las transiciones topológicas factibles
en un ciclo se resumen en los grafos de la figura 2.4. Los nodos del grafo representan los estados dis-
cretos qi con i = 1, ..,4, 7, 8. Cabe destacar, que además de los modos topológicos factibles presentados
en los trabajos antes mencionados, se ha considerado la topoloǵıa q3 también como factible. Esto se
justifica en el hecho de que la topoloǵıa del convertidor bajo estudio, se compone de dos subestruc-
turas convencionales, una topoloǵıa elevadora cuya salida es vC1 y una topoloǵıa del tipo flyback cuya
salida es vC2 [9]. En este contexto, la topoloǵıa q3 es equivalente funcionalmente a la configuración del
circuito flyback durante el modo en que el interruptor y el diodo de dicha topoloǵıa no conducen. Con
la diferencia de que la corriente en el inductor primario L1 permanece distinta de cero durante este
periodo de tiempo.

Aśı pues, en condiciones normales de funcionamiento, las transiciones topológicas que pueden apare-
cer durante el transitorio y el estacionario se resumen en la figura 2.4. La figura 2.4(a) muestra
las secuencias de modos partiendo del estado discreto q7, mientras que la figura 2.4(b) las transi-
ciones partiendo del estado discreto q8. Las transiciones entre dos nodos consecutivos se producen
debido al cambio forzado en el interruptor S producido por la acción de control sobre éste, o por
las caracteŕısticas f́ısicas de los otros elementos de conmutación (D1, D2) y de la evolución de los
estados del circuito x = [iL1, iL2, vC1, vC2]. Aśı, el conjunto de transiciones topológicas en un ciclo
son

∑
= {73, 74, 732, 734, 741, 7341, 7412, 73412, 83, 84, 832, 834, 841, 873, 874, 8341, 8412, 8732, 8741,

83412, 87412, 87341}. Las topoloǵıas presentes en un ciclo en estado estacionario dependen del ciclo
de trabajo d y del valor de la carga R. Por otro lado, cabe destacar que del conjunto de transiciones
de

∑
, no todas son de interés para el funcionamiento del convertidor bajo estudio. Algunas de ellas

presentarán modo de conducción continua, mientras que las demás presentarán modo de conducción
discontinua. Estos modos de conducción se refieren al comportamiento de la corriente en el inductor.
La forma de onda de la corriente indica el modo de operación del convertidor. Si la corriente en el
inductor nunca cae hasta cero durante todo el periodo de conmutación, el convertidor trabaja en
CCM . Si la corriente en el inductor llega a ser cero durante una fracción de tiempo del periodo de
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L
1

L
2

D
1

D
2

C
2

C
1V

in
VV

V
R

S
+

-

+

+

+

-

-

-

-

-+

+

A

B

M

(a) Topoloǵıa q1
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(b) Topoloǵıa q5
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(d) Topoloǵıa q6
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(e) Topoloǵıa q3
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(f) Topoloǵıa q7
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(g) Topoloǵıa q4
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(h) Topoloǵıa q8

Figura 2.3: Topoloǵıas del convertidor Boost acoplado magnéticamente



2.3. ANÁLISIS DE LAS TRANSICIONES TOPOLÓGICAS 13
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Figura 2.4: Evolución de las trayectorias del Boost Acoplado: (a) partiendo del estado discreto q7, (b)
partiendo del estado discreto q8

conmutación, el convertidor trabaja en DCM [7].

En el caso que nos ocupa, se dirá que el convertidor trabaja en DCM si una de las corrientes de los
inductores L1 o L2, o a la combinación de ellas cae hasta cero durante una fracción de tiempo finita,
entre dos instantes sucesivos de conmutación. La existencia de múltiples DCM en convertidores ha
sido identificado en la literatura como MDMs (Multi-Discontinuous Modes) [11, 12]. En particular,
MDMs se manifiestan en algunas topoloǵıas de convertidores DC-DC de cuarto orden [11].

Aśı, si el convertidor de la figura 2.1 trabaja en CCM, éste se reduce a la configuración básica del
convertidor Boost. Puesto que al estar el inductor L2 y el capacitor C2 conectados en paralelo, esta
rama activa del circuito funciona como un oscilador LC, como consecuencia el valor medio de la
diferencia de potencial en el capacitador C2 es cero. Por lo tanto, es deseable que el convertidor
de la figura 2.1 trabaje en DCM. En la siguiente sección se determina el ĺımite entre los modos de
conducción.
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2.4. Ĺımites entre modos de conducción

En [7] el ĺımite entre los modos de conducción se determina asumiendo que el convertidor trabaja en
CCM. Aśı, del conjunto de transiciones topológicas factibles

∑
del convertidor de la figura 2.1, solo

la transición topológica entre los estados discretos q8 y q4 permiten que éste trabaje en CCM. Esta
transición entre los estados discretos q8 y q4 será identificada como T0 en este trabajo. En la figura
2.5 en orden descendente, se muestran las trayectorias de las corrientes en los inductores iL1 y iL2 ,
el voltaje en los condensadores vC1 y vC2 , seguido por el voltaje en los inductores vL1 y vL2 y las
corrientes en los condensadores iC1 y iC2 y finalmente las corrientes en los diodos iD1 y iD2 y la acción
de control u en T0.

En general la corriente en un inductor y el voltaje en un capacitor consisten en una componente dc
más una componente ac (rizado de conmutación). La magnitud de la componente ac es un factor
determinante en el modo de operación del convertidor. El DCM ocurre cuando la magnitud de la
componente ac de la corriente en el inductor es mayor al valor medio de la corriente [7].

De la figura 2.6 se observa que la corriente en el diodo D1 es idéntica a la corriente en el inductor
iL1 durante el segundo subintervalo de tiempo. Mientras que la corriente en el diodo D2 es igual a la
corriente en el inductor iL2 durante todo el periodo de conmutación. Por consiguiente, para que los
diodos D1 y D2 se encuentren en conducción (On) se debe satisfacer

IL1 > ∆iL1 → CCM

IL2 > ∆iL2 → CCM (2.6)

Siendo IL1 y IL2 las componentes dc y ∆iL1 y ∆iL2 la amplitud de las componentes ac de las corrientes
en los inductores L1 y L2 respectivamente. Para determinar las componentes dc y la amplitud de la
componente ac en los inductores L1 y L2 se asume que el convertidor opera en estado estacionario
y se recurre al uso de dos principios básicos en el análisis de circuitos y de un tercer artificio, la
aproximación de rizado pequeño [7]. El principio del balance volt-s del inductor, establece que el valor
medio del voltaje o componente dc aplicado sobre un inductor debe ser cero. De manera análoga, el
principio del balance de carga del capacitor establece que el valor medio de la corriente o componente
dc en un capacitor debe ser cero [7].

Trayectoria T0

Al aplicar la ley de corrientes y voltajes de Kirchhoff para cada una de las topoloǵıas que aparecen en
T0 y usando la aproximación de rizado pequeño se tiene
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iL1(t) ≈ IL1

iL2(t) ≈ IL2
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Figura 2.6: Formas de onda de las trayectorias de las corrientes en los inductores iL1 y iL2 y los diodos
iD1 y iD2 en CCM

[0− dT ]

Durante el primer subintervalo de tiempo actúa la dinámica de la topoloǵıa q8, la cual está dada
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por las siguientes expresiones

v8
L1

≈ L1(a2VC2 + a1Vin)−M(a3VC2 + a2Vin)

v8
L2

≈ −L2(a3VC2 + a2Vin) +M(a2VC2 + a1Vin)

i8
C1

≈ −VC1

R
− VC2

R

i8
C2

≈ IL2 −
VC1

R
− VC2

R
(2.7)

donde

a1 =
L2

(L1L2 −M2)
, a2 =

M

(L1L2 −M2)
, a3 =

L1

(L1L2 −M2)

El ı́ndice superior en vL1 , vL2 , iC1 e iC2 corresponde a la topoloǵıa que actúa en cada subintervalo
de tiempo.

[dT − T ]

Durante el segundo subintervalo de tiempo actúa la dinámica de la topoloǵıa q4, la cual está dada
por las siguientes expresiones

v4
L1

≈ L1 (−a1VC1 + a2VC2 + a1Vin) +M (a2VC1 − a3VC2 − a2Vin)

v4
L2

≈ L2 (a2VC1 − a3VC2 − a2Vin) +M (−a1VC1 + a2VC2 + a1Vin)

i4
C1

≈ IL1 −
VC1

R
− VC2

R

i4
C2

≈ IL2 −
VC1

R
− VC2

R
(2.8)

Del balance volt-s en el inductor y del balance de carga del capacitor, la componente dc del voltaje
en los inductores L1 y L2 y de la corriente en los capacitores C1 y C2 debe satisfacer

⟨vL1⟩ = v8L1
d+ v4L1

(1− d) = 0

⟨vL2⟩ = v8L2
d+ v4L2

(1− d) = 0

⟨iC1⟩ = i8C1
d+ i4C1

(1− d) = 0

⟨iC2⟩ = i8C2
d+ i4C2

(1− d) = 0 (2.9)
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Sustituyendo las ecuaciones (2.7) y (2.8) en la ecuación anterior y gracias a la periodicidad de las
trayectorias se tiene

IL1 =
Vin

R(1− d)2

IL2 =
Vin

R(1− d)

VC1 =
Vin

(1− d)

VC2 = 0

(2.10)

De la ecuación (2.10) se puede comprobar que la tercera expresión corresponden al cálculo de la
componente dc de la configuración básica del convertidor Boost en CCM y tal como se esperaba la
componente dc del voltaje en C2 es cero.

Por otro lado, las formas de ondas de las corrientes en L1 y L2 son simétricas respecto a la componente
dc IL1 e IL2 respectivamente, ver figura 2.6. Por consiguiente, el incremento de la corriente en L1

durante el primer subintervalo es 2∆iL1 , mientras que el decrecimiento en L2 es −2∆iL2 . La amplitud
del rizado de conmutación es igual a la pendiente de las corrientes en L1 y L2 respectivamente
multiplicada por la longitud del primer subintervalo, esto es

2∆iL1 = (a2VC2 + a1Vin)dT

−2∆iL2 = (−a3VC2 − a2Vin)dT (2.11)

Sustituyendo la ecuación (2.10) en (2.11) se tiene

∆iL1 =
a1Vin

2
dT

∆iL2 =
a2Vin

2
dT (2.12)

Nótese que la amplitud del rizado de conmutación en L1 y L2 es insensible a las variaciones en la
carga R. Mientras que las componentes dc de IL1 e IL2 dependen del valor de R. Aśı, al incrementar
el valor de R las componentes dc de IL1 e IL2 disminuyen, lo que podŕıa producir IL1 = ∆iL1

y/o
IL2 = ∆iL2

. Esto implicaŕıa que las corrientes en los diodos sean cero y permanezcan en este valor
durante el intervalo de tiempo en que los diodos están en polarización inversa. Puesto que el diodo es un
elemento unidireccional, por tanto, no puede conducir corriente en sentido inverso. Aśı, sustituyendo
las ecuaciones (2.10) y (2.12) en la ecuación (2.6) los ĺımites entre los modos de conducción están
dados por

Vin

R(1− d)2
>

a1Vin

2
dT → CCM

Vin

R(1− d)
>

a2Vin

2
dT → CCM (2.13)
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Reescribiendo la ecuación anterior se tiene

K1 > K1crit(d) → CCM K2 > K2crit(d) → CCM

K1 < K1crit(d) → DCM K2 < K2crit(d) → DCM (2.14)

donde

K1 =
2

a1RT
, K1crit(d) = d(1− d)2

K2 =
2

a2RT
, K2crit(d) = d(1− d) (2.15)

Por otra parte, cabe destacar que de la ecuación (2.14) se pueden presentar cuatro casos diferentes,
los cuales se resumen en el cuadro 2.1. La segunda columna del cuadro 2.1 indica las transiciones
topológicas de

∑
durante un ciclo en estado estacionario, mientras que la tercera y la cuarta columna

indican cual de las corrientes en los inductores L1 y L2 trabaja en CCM o DCM respectivamente.
El sub́ındice en la constante adimensional Ki con i = 1, 2 se corresponde con el sub́ındice de los
inductores. Puesto que nos interesa que la corriente en el inductor L2 trabaje en DCM, las trayectorias
T0 y T2 del cuadro 2.1 no son factibles para el funcionamiento adecuado del convertidor bajo estudio.
En la figura 2.7 se han graficado los valores de K1crit y K2crit vs. el ciclo de trabajo d, y además
se muestra un valor arbitrario de los parámetros adimensionales K1 y K2. En ésta se distinguen
cuatro zonas identificadas como χj con j = 1, ..., 4. Cada una de estas zonas corresponde a una de
las condiciones dadas en el cuadro 2,1. De esta gráfica se tiene que el rango de variación del ciclo
de trabajo en el que el convertidor trabaja en CCM es pequeño (zona χ1). Mientras que el rango de
variación del ciclo de trabajo cuando el convertidor trabaja en DCM es mucho más amplio (zonas
χ2, χ3, χ4). Una forma apropiada de expresar el ĺımite entre los modos de conducción del convertidor,

Trayectoria
∑

ss CCM DCM

T0 84
K1 > K1crit(d)

K2 > K2crit(d)
T1 874 K1 > K1crit(d) K2 < K2crit(d)
T2 841 K2 > K2crit(d) K1 < K1crit(d)
T3

T4

8741

7412

K1 < K1crit(d)

K2 < K2crit(d)

Cuadro 2.1: Transiciones topológicas en estado estacionario en CCM y DCM del convertidor Boost
acoplado magnéticamente

es exponer expĺıcitamente la dependencia del ĺımite en función de la carga en lugar de los parámetros
adimensionales K1crit y K2crit . Aśı, reescribiendo la ecuación (2.14) en términos de la carga se tiene

R > R1crit(d) → iL1(t) → CCM R < R1crit(d) → iL1(t) → DCM

R < R2crit(d) → iL2(t) → CCM R > R2crit(d) → iL2(t) → DCM (2.16)
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con

R1crit(d) =
2

a1Td(1− d)2
, R2crit(d) =

2

a2Td(1− d)
(2.17)

donde a1 y a2 están dados en la ecuación (2.8) mientras que, R1crit y R2crit corresponden a los
ĺımites para los cuales las corrientes en los inductores L1 y L2 trabajan en modo CCM y/o DCM
respectivamente. En la figura 2.8 se ha graficado R1crit y R2crit vs. el ciclo de trabajo para valores
arbitrarios de L1, L2,M, T . En ésta se distinguen las cuatros zonas identificadas en la figura 2.7 como
χ1, χ2, χ3 y χ4, con

Rcrit =
2L2

2(L1L2 −M2)

(L2 −M)TM2

dcrit = 1− M

L2
(2.18)
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Por último, con el propósito de destacar como a partir de la trayectoria en CCM (T0) se da lugar a las
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Figura 2.8: Ĺımites entre los modos de conducción en el Boost acoplado magnéticamente R vs. d

trayectorias en DCM (T1, T2, T3, T4), la figura 2.9 ilustra las formas de ondas de las corrientes en los
inductores L1 y L2 y la acción de control u para cada una de las trayectorias del cuadro 2.1, en un ciclo
de conmutación en estado estacionario. En T1 (T2), la cantidad de enerǵıa almacenada en el inductor
L2 (L1) es suficientemente pequeña como para ser transferida en un tiempo menor que el tiempo total
del ciclo de conmutación. En este caso, la corriente en L2 (L1) cae hasta cero durante la fracción de
tiempo en el cual el interruptor está cerrado (abierto), como consecuencia aparece la topoloǵıa q7 (q1).
A partir de las trayectorias T1 y T2 se pueden deducir como surgen las trayectorias T3 y T4. En T3 el
inductor L2 se descarga durante la fracción de tiempo en el cual el interruptor está cerrado, mientras
que el inductor L1 se descarga completamente al final del ciclo de conmutación. En cambio, en la
trayectoria T4, el inductor L2 se descarga al principio y al final del periodo de conmutación, mientras
que el inductor L1 se descarga solo al final del periodo de conmutación.
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2.5. Análisis de la relación de conversión ideal

La relación de conversión ideal para la trayectoria en CCM se obtiene de la ecuación (2.10), cuya
expresión se corresponde con la relación ideal de la estructura clásica del convertidor Boost

M(d) =
VC1

Vin
=

1

1− d
(2.19)

Para determinar la relación de conversión ideal para las trayectorias en DCM del cuadro 2,1, se realiza
un análisis similar a la trayectoria en CCM visto en el apartado anterior. Aśı, siguiendo el mismo
procedimiento y aproximaciones hechas en [7] para cada una de las secuencias de modos en estado
estacionario en DCM del convertidor bajo estudio se puede determinar la relación del voltaje de salida
vR respecto al voltaje de entrada Vin.

Trayectoria T1

Las trayectorias de las corrientes y voltajes en los inductores L1 y L2 y los capacitores C1 y C2,
aśı como las corrientes en los diodos D1 y D2 y la acción de control en estado estacionario en T1 se
muestran en la figura 2.10. Al aplicar la ley de corrientes y voltajes de Kirchhoff para cada una de las
topoloǵıas que aparecen en T1 se tiene

[0− d1T ]

Durante el primer subintervalo de tiempo actúa la dinámica de la topoloǵıa q8 (ver figura 2.3(h))
la cual está dada por la ecuación (2.7). En el instante de tiempo d1T cuando la corriente en el
inductor L2 se hace cero ocurre el cambio de topoloǵıa.

[d1T − dT ]

Durante el segundo subintervalo de tiempo actúa la dinámica de la topoloǵıa q7 (ver figura
2.3(f)). Esta dinámica es válida hasta que se produce un cambio en la posición del interruptor
en el instante de tiempo dT . Las expresiones de los voltajes en los inductores y las corrientes en
los capacitores durante este subintervalo de tiempo están dadas por

v7
L1

= Vin

v7
L2

=
M

L1
Vin

i7
C1

≈ −VC1

R
− VC2

R

i7
C2

≈ −VC1

R
− VC2

R
(2.20)

[dT − T ]

Durante el último subintervalo de tiempo actúa la dinámica de la topoloǵıa q4 (ver figura 2.3(g))
la cual está dada por la ecuación (2.8).
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Del balance volt-s en el inductor y del balance de carga del capacitor, la componente dc del voltaje
en los inductores L1 y L2 y de la corriente en los capacitores C1 y C2 debe satisfacer

⟨vL1⟩ = v8L1
d1 + v7L1

(d− d1) + v4L1
(1− d) = 0

⟨vL2⟩ = v8L2
d1 + v7L2

(d− d1) + v4L2
(1− d) = 0

⟨iC1⟩ = i8C1
d1 + i7C1

(d− d1) + i4C1
(1− d) = 0

⟨iC2⟩ = i8C2
d1 + i7C2

(d− d1) + i4C2
(1− d) = 0 (2.21)

en la ecuación anterior el valor de d representa el ciclo de trabajo del interruptor, y se considera un
valor conocido, mientras que la fracción de tiempo de conducción del diodo D2 denotada como d1 en
T1 es un valor desconocido, cuyo valor multiplicado por el periodo de conmutación T corresponde al
instante de tiempo en que la corriente en el inductor L2 es cero. Aśı, sustituyendo las ecuaciones (2.7),
(2.8) y (2.20) en la ecuación anterior se tienen cuatro ecuaciones con cinco incógnitas (IL1 , IL2 , VC1 ,
VC2 , d1). Para resolver el sistema de ecuaciones se analiza la topoloǵıa q4, esto es en el último intervalo
de tiempo. De las ecuaciones de los nodos A y B en q4 (ver figura 2.3(g)) se tiene

iL1 + iC2 = iC1 + iL2

iL2 = iC2 + iR (2.22)

Haciendo uso del principio del balance de carga del capacitor, la componente dc de la corriente en los
capacitores C1 y C2 deben ser cero

⟨iC1⟩ = 0

⟨iC2⟩ = 0 (2.23)

Por lo tanto, la componente dc de la corriente en los inductores L1 y L2 en la ecuación (2.22) debe
ser igual a la componente dc de la corriente en la carga

⟨iL1⟩ = ⟨iL2⟩ =
VC1

R
+

VC2

R
(2.24)

Por otra parte, en q4 también se verifica que la corriente en el diodo D1 es idéntica a la corriente en
el inductor L1 (ver figura 2.10). Del mismo modo, la corriente en el diodo D2 es igual a la corriente
en el inductor L2. Por lo tanto, la componente dc de la corriente en los diodos D1 y D2 es

⟨iD1⟩ =
1

T

T∫
0

iD1(t)dt =
ipk1(1− d)

2

⟨iD2⟩ =
1

T

T∫
0

iD2(t)dt =
ipk2d1

2
+

ipk2(1− d)

2
(2.25)

El valor de cada una de las integrales, es el área sombreada bajo la curva en D1 y D2 respectivamente
(ver figura 2.10). Esta área en D1 es el área del triangulo que tiene altura ipk1 y base de dimensión
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(1− d)T , mientras que en D2 es el área de los triangulos que tienen altura ipk2 y bases de dimensión
d1T y (1− d)T . Aśı, igualando las ecuaciones (2.24) y (2.25) se tiene

ipk1(1− d)

2
=

VC1

R
+

VC2

R
ipk2d1

2
+

ipk2(1− d)

2
=

VC1

R
+

VC2

R
(2.26)

Además, en q4 también se satisface la siguiente relación

vL2 ≈ −VC2 (2.27)

reescribiendo vL2 en términos de la ecuación (2.1) y sustituyendo diL1/dt y diL2/dt por las pendientes
de la corrientes en L1 y L2 respectivamente se tiene

L2
ipk2

(1− d)T
−M

ipk1
(1− d)T

= −VC2 (2.28)

Finalmente, resolviendo el sistema de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (2.21), (2.26) y (2.28)
se obtiene la componente dc de las corrientes en los inductores L1 y L2 y los voltajes en los capacitores
C1 y C2 y la fracción de tiempo de conducción d1 del diodo D2.

IL1 =
VinM(b3 + Λb4)

2L1L2R(d− 1)2

IL2 =
Vin(b5 + Λb6)

4L1L2
2R(d− 1)2

VC1 =
Vin

(1− d)

VC2 =
Vin(b7 + Λb2)

2L1L2(d− 1)

d1 = Λ(d− 1) (2.29)

con

Λ = b2z
2 + b1z + b0

b0 = −TRMd3 + 2TRMd2 +M(2M − 2L2 − TR)d+ 2(ML1 − L1L2)

b1 = 2TRMd3 − 5TRMd2 +M(2L2 + 4TR− 4M)d+M(2M − TR− 4L1 − 2L2) + 2L1L2

b2 = M(−TRd3 + 3TRd2 + (2M − 3TR)d+ TR− 2M + 2L1)

(2.30)
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b3 = M(−TRd3 + 2TRd2 + (2M − TR)d+ 2L1)

b4 = (TRd3 − 3TRd2 + (3TR− 2M)d− TR+ 2M)

b5 = T 2R2M(d5 − 4d4) + TRM(6TR− 4M)d3 + TR(L1L2 + 2M(4M − 2TR− L1))d
2

+(T 2R2M + 4(M3 + TR(ML1 −M2 − L1L2)))d+ 2(TR(L1L2 −ML1) + 2M2L1)

b6 = −T 2R2Md5 + 5T 2R2Md4 + 2TRM(2M − 5MTR)d3 + TRM(10TR+ 2L1 − 12M)d2

+M(TR(12M − 4L1 − 5RT )− 4M2)d+M(R2T 2 + 2L1R
2T + 4M(M − L1 −RT ))

b7 = TRMd3 − 2TRMd2 +M(TR− 2M)d+ 2(L1L2 −ML1)

donde Λ representa las soluciones de la ecuación polinómica dada en la primera expresión de (2.30).
Aśı, la relación de conversión ideal en T1 se obtiene de la ecuación (2.29), la cual está dada por la
siguiente expresión

M(d) =
VC1 + VC2

Vin
=

(b7 + Λb2)− 2L1L2

2L1L2(d− 1)
(2.31)

Trayectoria T3

Las trayectorias de las corrientes y voltajes en los inductores L1 y L2 y los capacitores C1 y C2, aśı como
las corrientes en los diodos D1 y D2 y la acción de control en estado estacionario en T3 se muestran
en la figura 2.11. Un análisis similar se lleva a cabo sobre las trayectorias en estado estacionario de
T3. De esta manera para cada uno de los subintervalos de tiempo se tiene

[0− d1T ]

Durante el primer subintervalo de tiempo actúa la topoloǵıa q8 (ver figura 2.3(h)) la cual
está dada por las expresiones en la ecuación (2.7). Esta dinámica es válida hasta que la corriente
en el inductor L2 se hace cero.

[d1T − dT ]

Durante el segundo subintervalo de tiempo actúa la topoloǵıa q7 (ver figura 2.3(f)), cuya dinámica
está dada por las expresiones de la ecuación (2.20). En el instante de tiempo dT , cuando ocurre
un cambio en la posición del interruptor se produce un cambio de topoloǵıa.

[dT − d2T ]

Durante el tercer subintervalo de tiempo actúa la dinámica de la topoloǵıa q4 (ver figura 2.3(g)),
cuya dinámica está dada por las expresiones de la ecuación (2.8). Esta dinámica es válida hasta
el instante de tiempo d2T cuando la corriente en el inductor L1 se hace cero.
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[d2T − T ]

Finalmente, en el último subintervalo de tiempo se tiene la topoloǵıa q1. En éste se debe satisfacer
las siguientes expresiones

v1
L1

≈ −M

L2
VC2

v1
L2

≈ −VC2

i1
C1

≈ −VC1

R
− VC2

R

i1
C2

≈ IL2 −
VC1

R
− VC2

R
(2.32)

De manera similar, haciendo uso del principio del balance volt-s del inductor, se obtiene la componente
dc de la forma de onda del voltaje en los inductores L1 y L2 (ver figura 2.11) esto es

⟨vL1⟩ = v8
L1
d1 + v7

L1
(d− d1) + v4

L1
(d2 − d) + v1

L1
(1− d2) = 0

⟨vL2⟩ = v8
L2
d1 + v7

L2
(d− d1) + v4

L2
(d2 − d) + v1

L2
(1− d2) = 0 (2.33)

De manera similar se obtiene la componente dc de la forma de onda de las corrientes en los capacitores
C1 y C2 (ver figura 2.11) esto es

⟨iC1⟩ = i8
C1
d1 + i7

C1
(d− d1) + i4

C1
(d2 − d) + i1

C1
(1− d2) = 0

⟨iC2⟩ = i8
C2
d1 + i7

C2
(d− d1) + i4

C2
(d2 − d) + i1

C2
(1− d2) = 0 (2.34)

Sustituyendo las ecuaciones (2.7), (2.8), (2.20) y (2.32) en las ecuaciones (2.33) y (2.34) se tiene cuatro
ecuaciones con seis incógnitas (IL1 , IL2 , VC1 , VC2 , d1, d2). Para resolver el sistemas de ecuaciones se
analizan las topoloǵıas q8 y q4, esto es en el primer y tercer subintervalo de tiempo respectivamente.

Durante el primer subintervalo de tiempo se satisfacen las siguientes relaciones

v8L1
= Vin

v8L2
≈ −VC2 (2.35)

Reescribiendo los términos del lado izquierdo de la ecuación (2.35) en función de la ecuación (2.1) y
sustituyendo diL1/dt y diL2/dt por las pendientes de las corrientes en L1 y L2 respectivamente se tiene

L1

i
′

pk1

d1T
−M

i
′

pk2

d1T
= Vin

M
i
′

pk1

d1T
− L2

i
′

pk2

d1T
≈ −VC2 (2.36)
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Durante el tercer subintervalo de tiempo se satisfacen las siguientes relaciones

v4L1
≈ Vin − VC1

v4L2
≈ −VC2 (2.37)

Nuevamente, reescribiendo los términos del lado izquierdo de la ecuación (2.37) en función de la
ecuación (2.1) y sustituyendo diL1/dt y diL2/dt por las pendientes de las corrientes en L1 y L2

respectivamente se tiene

− L1
ipk1

(d2 − d)T
+M

ipk2
(d2 − d)T

≈ Vin − VC1

−M
ipk1

(d2 − d)T
+ L2

ipk2
(d2 − d)T

≈ −VC2 (2.38)

Por otra parte, cuando actúa la topoloǵıa q4 se satisfacen las relaciones de los nodos A y B (ver figura
2.3(g)), las cuales están dadas por la ecuación (2.22). Dado que la componente dc en los capacitores
debe satisfacer la relación dada por la ecuación (2.23), esto implica que la componente dc de la corri-
ente en los inductores L1 y L2 debe ser igual a la componente dc de la corriente en la carga. Es decir,
se debe satisfacer la relación dada en la ecuación (2.24).

Además, durante este subintervalo de tiempo se verifica que las corrientes en los diodos D1 y D2 son
iguales a las corrientes en los inductores L1 y L2 respectivamente (ver figura 2.11 ). Por lo tanto, la
componente dc de la corriente en los diodos está dada por las siguientes expresiones

⟨iD1⟩ =
1

T

∫ T

0
iD1(t)dt =

ipk1(d2 − d)

2

⟨iD2⟩ =
1

T

∫ T

0
iD2(t)dt =

i
′
pk2

d1

2
+

ipk2(d2 − d)

2
+

(i
′
pk2

+ ipk2)(1− d2)

2
(2.39)

La integral es el área sombreada bajo la curva en D1 y D2 respectivamente (ver figura 2.11). Esta área
en D1 es el área del triangulo que tiene altura ipk1 y base de dimensión (d2− d)T , mientras que en D2

es la suma de las áreas dadas por dos triángulos más un paraleleṕıpedo. Las áreas de estos triángulos
corresponden al primer y segundo término del lado derecho de la segunda ecuación en (2.39), mientras
que el último término corresponde al área del paraleleṕıpedo. Aśı, igualando las ecuaciones (2.24) y
(2.39) se tiene

ipk1(d2 − d)

2
=

VC1 + VC2

R

i
′
pk2

d1

2
+

ipk2(d2 − d)

2
+

(i
′
pk2

+ ipk2)(1− d2)

2
=

VC1 + VC2

R
(2.40)

Finalmente, para obtener las componentes dc de IL1 , IL2 , VC1 , VC2 , las fracciones de tiempo de
conducción d1 y d2 de los diodos D2 y D1 respectivamente en T3, y junto a los valores pico i

′
pk1

y ipk1
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para la corriente en el inductor L1 y los valores pico i
′
pk2

y ipk2 para la corriente del inductor L2 se
resuelve el sistemas de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (2.33), (2.34), (2.36), (2.38) y (2.40).
Debido a la complejidad de las expresiones que se obtienen al resolver el sistema de ecuaciones se
omiten sus resultados.

Trayectoria T4

Las trayectorias de las corrientes y voltajes en los inductores L1 y L2 y los capacitores C1 y C2,
aśı como las corrientes en los diodos D1 y D2 y la acción de control en estado estacionario en T4 se
muestran en la figura 2.12. Al aplicar la ley de corrientes y voltajes de Kirchhoff para cada una de las
topoloǵıas que aparecen en T4 se tiene

[0− dT ]

Durante el primer subintervalo de tiempo actúa la dinámica de la topoloǵıa q7 (ver figura 2.3(f))
la cual está dada por las expresiones en la ecuación (2.20). Esta dinámica es válida hasta el
instante de tiempo dT cuando se produce un cambio en el estado del interruptor.

[dT − d1T ]

Durante el segundo subintervalo de tiempo actúa la dinámica de la topoloǵıa q4 (ver figura
2.3(g)) la cual está dada por las expresiones en la ecuación (2.8). Esta dinámica es válida hasta
el instante de tiempo d1T cuando la corriente en el inductor L1 se hace cero.

[d1T − d2T ]

Durante el tercer subintervalo de tiempo la dinámica que actúa es la de la topoloǵıa q1 (ver
figura 2.3(a)) la cual está dada por la ecuacion (2.32).

[d2T − T ]

Finalmente la dinámica que actúa en el último subintervalo de tiempo está dada por la topoloǵıa
q2 (ver figura 2.3(c)) la cual está dada por las siguientes expresiones

v2
L1

= 0

v2
L2

= 0

i2
C1

≈ −VC1

R
− VC2

R

i2
C2

≈ −VC1

R
− VC2

R
(2.41)

Del balance volt-s en el inductor, la componente dc de la forma de onda del voltaje en los inductores
L1 y L2 debe ser cero (ver figura 2.12), esto es

⟨vL1⟩ = v7
L1
d+ v4

L1
(d1 − d) + v1

L1
(d2 − d1) + v2

L1
(1− d2) = 0

⟨vL2⟩ = v7
L2
d+ v4

L2
(d1 − d) + v1

L2
(d2 − d1) + v2

L2
(1− d2) = 0 (2.42)
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Un análisis similar se lleva a cabo sobre las formas de ondas de las corrientes en los capacitores C1 y
C2 (ver figura 2.12) a partir del balance de carga del capacitor, se tiene

⟨iC1⟩ = i7
C1
d+ i4

C1
(d1 − d) + i1

C1
(d2 − d1) + i2

C1
(1− d2) = 0

⟨iC2⟩ = i7
C2
d+ i4

C2
(d1 − d) + i1

C2
(d2 − d1) + i2

C2
(1− d2) = 0 (2.43)

De nuevo, en las ecuaciones (2.42) y (2.43) el valor de d representa el ciclo de trabajo del interruptor, y
se considera un valor conocido, mientras que d1 y d2 son valores desconocidos, los cuales corresponden
a las fracciones de tiempo de conducción de los diodos D1 y D2 respectivamente en la trayectoria
de T4 (ver figura 2.12). De este modo, sustituyendo las ecuaciones (2.8), (2.20), (2.32) y (2.41) en
(2.42) y (2.43) se tiene cuatro ecuaciones con seis incógnitas (IL1 , IL2 , VC1 , VC2 , d1, d2). Nuevamente,
para resolver el sistema de ecuaciones se analiza la topoloǵıa q4, esto es en el subintervalo de tiempo
[dT − d1T ] (ver figura 2.12). De las ecuaciones de los nodos A y B en q4 se obtienen las relaciones de
la ecuación (2.22), y del principio del balance de carga del capacitor, la componente dc de la corri-
ente en los capacitores C1 y C2 se obtienen las relaciones dadas en la ecuación (2.23). Por lo tanto,
la componente dc de la corriente en los inductores L1 y L2 en la ecuación (2.22) debe ser igual a la
componente dc de la corriente en la carga, es decir, se debe satisfacer las relaciones de la ecuación (2.24).

Por otra parte, en q4 también se verifica que la corriente en el diodo D1 es idéntica a la corriente en
el inductor L1 (ver figura 2.12). Del mismo modo, la corriente en el diodo D2 es igual a la corriente
en el inductor L2. Por lo tanto, la componente dc de la corriente en los diodos D1 y D2 es

⟨iD1⟩ =
1

T

T∫
0

iD1(t)dt =
ipk1(d1 − d)

2

⟨iD2⟩ =
1

T

T∫
0

iD2(t)dt =
ipk2(d2 − d)

2
(2.44)

donde ipk1 es igual a la pendiente de la corriente en L1 multiplicada por la longitud del primer
subintervalo de tiempo 0− dT , esto es

ipk1 =
Vin

L1
dT (2.45)

La integral es el área sombreada bajo la curva en D1 y D2 respectivamente (ver figura 2.12). Esta
área en D1 es el área del triangulo que tiene altura ipk1 y base de dimensión (d1 − d)T , mientras que
en D2 es el área del triangulo que tiene altura ipk2 y base de dimensión (d2 − d)T . Aśı, igualando las
ecuaciones (2.24) y (2.44) se tiene

ipk1(d1 − d)

2
=

VC1

R
+

VC2

R
ipk2(d2 − d)

2
=

VC1

R
+

VC2

R
(2.46)



34 CAPÍTULO 2. CONVERTIDOR BOOST ACOPLADO MAGNÉTICAMENTE

Además, en q4 también se satisface la relación dada en la ecuación (2.27). Aśı, reescribiendo vL2 en
términos de la ecuación (2.1) y sustituyendo diL1/dt y diL2/dt por las pendientes de la corrientes en
L1 y L2 respectivamente se tiene

L2
ipk2

(d1 − d)T
−M

ipk1
(d1 − d)T

= −VC2 (2.47)

Finalmente, resolviendo el sistema de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (2.42), (2.43), (2.46) y
(2.47) para las componentes dc de IL1 , IL2 , VC1 , VC2 y las fracciones de tiempo de conducción d1 y d2
de los diodos D1 y D2 en T4 respectivamente, junto al valor pico ipk2 en la corriente del inductor L2

se tiene

IL1 =
1

2

Vin

L1
dT

IL2 =
1

2

VinM

L1(L2 +M)
dT

VC1 =
−Vin((L1M + L2L1 −M2)d2TR− 2L1M

2)Λ1 − VinTd
2RM2

L1(L2 +M)(2L1Λ1 − Td2R)

VC2 =
VinM

2

L1(L2 +M)
Λ1

d1 =
Λ1 + 1

Λ1
d

d2 =
L2 +M +MΛ1

MΛ1
d

ipk2 =
VinM

L1(L2 +M)
dT (2.48)

con

Λ1 = 2L1z
2 + 2L1z − TRd2 (2.49)

donde Λ1 representa las soluciones de la ecuación polinómica (2.49). De la ecuación (2.48) se obtiene
la relación de conversión ideal, la cual está dada por la siguiente expresión

M(d) =
VC1 + VC2

Vin
=

1

2

RT

L1Λ1
d2 (2.50)

2.6. Conclusiones

En este caṕıtulo se han analizado los distintos modos de funcionamiento que el convertidor Boost
acoplado magnéticamente presenta tanto en CCM como DCM. Además, mediante un conocimiento
a priori de las transiciones topológicas factibles del convertidor en un periodo de conmutación se
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determinó la componente dc mediante el promedio de las formas de ondas de las corrientes y voltajes
en un periodo de conmutación en estado estacionario. Este análisis teórico implica el uso de los
principios convencionales para el análisis de circuitos. El balance de volts-s a través del inductor
y el principio de conservación de la carga a través de un capacitor y la aproximación de rizado
pequeño. Adicionalmente, se obtuvo la relación de conversión ideal M(d) para los distintos modos
de funcionamiento del convertidor. También se ha determinado el ĺımite entre el CCM y el DCM.
Cuando el convertidor Boost acoplado magnéticamente entra en CCM, las caracteŕısticas en estado
estacionario son idénticas a la topoloǵıa convencional del convertidor Boost.
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36 CAPÍTULO 2. CONVERTIDOR BOOST ACOPLADO MAGNÉTICAMENTE
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Caṕıtulo 3

Modelado del convertidor Boost
acoplado magnéticamente

En este caṕıtulo se aborda el modelado del convertidor Boost acoplado magnéticamente. En
particular, se hace uso del método de promediado en espacio-estado y del formalismo de sistemas
lineales complementarios. Los modelos obtenidos son evaluados y comparados mediante simulación
con el modelo del convertidor proporcionado por la herramienta de simulación de circuitos eléctricos
Psim.

3.1. Introducción

El enfoque ampliamente desarrollado en la literatura en el modelado de convertidores DC-DC es el
modelo promedio en espacio-estado (SSA, por sus siglas en inglés) [1]. Esta técnica introducida en los
trabajos de Milddlebrook y Cuk en [2] combinan las técnicas de modelado en espacio de estado y el
modelo promediado. Los fundamentos teóricos del SSA se encuentra en el método de perturbación [3]
y la teoŕıa clásica de promediado [4]. El SSA se compone básicamente de tres etapas: 1) obtener la
dinámica en espacio de estado para cada uno de los subcircuitos lineales que aparecen en un periodo
de conmutación, 2) luego se combinan todas las dinámicas en una única ecuación parametrizada por
la posición del interruptor. Esta última ecuación es interpretada como el modelo promediado, y final-
mente 3) se introducen perturbaciones al modelo obtenido, el cual es linealizado alrededor del punto
de operación para obtener el modelo de pequeña señal. Este último es luego utilizado para simulación,
diseño de controladores, análisis de estabilidad, controlabilidad, observabilidad, etc., puesto que exis-
te una vasta literatura disponible para sistemas lineales. La aplicación de esta técnica abarca desde
convertidores de segundo orden como el Buck, Boost y Buck-Boost [5, 6, 7], aśı como también con-
vertidores de cuarto orden como el Cuk y el Sepic [8, 9]. No obstante, el uso de esta técnica resulta
compleja cuando el número de diodos o interruptores es elevado, incluso para topoloǵıas convencionales
con más de dos dispositivos conmutadores [10]. Además, para cada modo de funcionamiento del con-
vertidor, ya sea CCM o DCM se requiere un modelo promedio diferente [11], aun cuando el convertidor
puede trabajar en ambos modos en todo el rango de operación. Otra desventaja de este método para
describir la dinámica del convertidor en DCM, es que a alta frecuencia la precisión de los modelos
obtenidos resulta inaceptable en algunos casos [12]. Por otro lado, un conocimiento a priori de cada

37
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una de las topoloǵıas o modos en un periodo de conmutación son necesarios.

No obstante, el enfoque clásico de la teoŕıa de promedio también se ha aplicado para obtener la
dinámica de los convertidores conmutados. Espećıficamente, el método KBM (Krylov-Bogoliubov-
Miltropolsky) [4, 5]. Él cual es una generalización de la teoŕıa de promediado. La idea del KBM es
obtener mejores aproximaciones que incluyan el rizado. Puesto que la principal premisa del SSA es
asumir un rizado pequeño [1]. Aśı, el método aproxima la solución del sistema mediante una expan-
sión en series de potencia con exactitud arbitraria, la cual se traduce en la existencia de un parámetro
pequeño ε. Aśı, bajo ciertas condiciones el sistema promediado aproxima con exactitud durante un
cierto tiempo al sistema original si ε es lo bastante pequeño. Además, este método proporciona una
clara relación entre el circuito original y el modelo promedio obtenido [5].

Existen otros enfoques basados en el modelo promedio conocidos en la literatura. El nombre que
caracteriza cada modelo se ha escrito en lengua inglesa para poner de manifiesto la procedencia del
correspondiente acrónimo. Algunos de estos son: el enfoque basado en Current Injected Equivalent
Circuit Approach (CIECA). El CIECA se desarrolla por primera vez en [13]. Este método divide el
circuito en dos partes, una parte corresponde a la parte lineal del circuito, normalmente formada por
un capacitor y una resistencia en paralelo, y la otra corresponde a la parte no lineal del circuito, la
cual es responsable de “inyectar” corriente a la parte lineal o circuito de salida. Se lleva a cabo un
análisis en estado estacionario considerando que el valor inicial de la corriente es igual al valor final en
un ciclo de conmutación y un análisis en régimen dinámico en el cual se linealiza entorno a un punto
de operación. Para más detalles ver [14, 15].

En [16] aparece la primera aproximación de MInimum Separable Switching Configuration (MISSCO).
Éste comienza con una simplificación del circuito del convertidor, cuyo análisis se reduce a la mı́nima
configuración del circuito conmutado. La idea básica de este método consiste en identificar la parte del
circuito responsable del comportamiento caracteŕıstico de la acción de conmutación. Luego, mediante
el uso del método de la respuesta impulsiva y la técnica de promediado se obtiene un conjunto de
ecuaciones que describen el comportamiento dinámico a baja frecuencia del MISSCO derivado. Las
ecuaciones resultantes luego se combinan con el resto del circuito para obtener el modelo completo a
baja frecuencia. Este modelo es usado para obtener las funciones de transferencia. Mas detalles sobre
este enfoque se proporcionan en [17, 18, 19].

Un método gráfico para obtener el modelo de los convertidores de potencia se basa en el formalismo de
Bond Graph (BG) presentado en [20]. Esta técnica de modelado consiste en descomponer un sistema
en subsistemas, y estos a su vez en subsistemas elementales, los cuales representan los procesos f́ısicos
básicos. Su planteamiento se fundamenta en el intercambio de enerǵıa entre los subsistemas. Para más
detalles sobre este método refiérase a [21, 22] y sus referencias.

Los métodos de modelado discreto promediado resultan una forma natural para describir el compor-
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tamiento dinámico de los convertidores de potencia, primero por el comportamiento ćıclico de los
convertidores de potencia y segundo porque resultan adecuados para el diseño de controladores digi-
tales. Algunos de los trabajos donde se emplea este método para obtener la dinámica de convertidores
de potencia tanto en pequeña señal como a gran señal se encuentran [19, 23, 24, 25]. Si bien su análisis
resulta sistemático, el costo computacional puede llegar a ser prohibitivo en aplicaciones de tiempo real.

Debido a las dificultades asociadas de los métodos previamente citados, la necesidad de obtener mode-
los más precisos requiere de un análisis exhaustivo del funcionamiento de los interruptores, y de incluir
en los modelos otros aspectos externos a los cuales están sujetos los convertidores de potencia como
perturbaciones en el voltaje de alimentación, variaciones en la carga, resistencias parásitas y cáıdas de
voltaje en los elementos reactivos del circuito que pueden degradar su comportamiento dinámico. Peor
aún, el desestimar estas no linealidades, pueden conducir a un comportamiento inestable en presencia
de grandes perturbaciones. En particular, grupos de investigación orientados a la informática y a la
ingenieŕıa de control han abordado este tema, en cuyos modelos se pone especial énfasis a la dinámi-
ca h́ıbrida inherente de los convertidores, sujetos a las restricciones de las variables de estados (por
ejemplo, en una topoloǵıa Boost en CCM la corriente en el inductor debe satisfacer i > 0) y la de los
dispositivos conmutadores (por ejemplo, en un diodo ideal se requiere i > 0 y v 6 0. El diodo conduce
(v = 0) cuando i > 0, y no conduce (i = 0) cuando v < 0).

Dentro de los enfoques que estos grupos de investigación han aplicados a convertidores de potencia,
y que han sido reportados en la literatura se encuentran: el modelo basado en Hybrid Automaton
(HA) [26, 27, 28], el cual es a menudo utilizado como punto de partida en el modelado y análisis
de sistemas h́ıbridos. Este enfoque incorpora variables discretas y continuas con el fin de capturar la
dinámica h́ıbrida. La trayectoria solución se construye a partir de la sucesión de las diferentes dinámi-
cas continuas asociadas a cada estado discreto, cuyas transiciones vienen dadas por un conjunto de
leyes (eventos instantáneos). Estos eventos pueden ser inducidos externamente (como en el caso de los
interruptores) o internamente (como en el caso de los diodos). La mayor desventaja de este enfoque es
que permite infinitas conmutaciones en un tiempo finito, dando lugar a los problemas de tipo Zenón
[29]. El lector interesado en profundizar en HA refiérase a [29].

Por otra parte, los sistemas basados en PieceWise Affine Systems (PWA) [30, 31, 32] constituyen
otro de los formalismos empleados para obtener el modelo de un sistema h́ıbrido. Estos sistemas se
obtienen particionado el espacio de estado y entrada habitualmente en regiones poliédricas convexas,
y asociando a cada región una ecuación diferencial af́ın diferente y una función de salida. Algunos
de los trabajos que describen la dinámica de convertidores de potencia usando este formalismo son
[33, 34, 35, 36]. Bajo ciertas suposiciones, el modelo PWA es equivalente a otros enfoques tales como
Mixed Logical Dynamic (MLD) y Switched Complementarity Systems (SCS) [29]. Un sistema MLD
es un sistema que combina ecuaciones dinámicas lineales sujetas a restricciones lineales que involucran
variables reales y enteras. En general, estos sistemas incorporan sistemas lineales h́ıbridos, autómatas
h́ıbridos, sistemas de eventos discretos, sistemas no lineales que pueden aproximarse por funciones
lineales a trozos. En [26, 29, 37, 38, 39] los autores han abordado el modelado de convertidores con-
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mutados utilizando este enfoque.

Los SCS están estrechamente relacionados con la teoŕıa de optimización matemática. Además per-
miten una representación compacta de sistemas h́ıbridos, en comparación con el enfoque de HA. Esta
clase de sistemas se definen mediante un conjunto de ecuaciones diferenciales junto a un conjunto de
desigualdades, tales como 0 ≤ z ⊥ ω ≥ 0. Siendo z y ω vectores de la misma dimensión, los cuales
deben interpretarse componente a componente. Esta desigualdad se le denomina “complementarity
conditions”(CC) [40, 41]. El par de variables complementarias z y ω son las que le confieren el carácter
h́ıbrido a esta clase de sistemas, pues la violación de la no-negatividad implica un cambio de modo,
como consecuencia la evolución del sistema está caracterizado por una serie de dinámicas consecutivas,
en las que puede ser necesario actualizar el vector de estados [29]. Algunos de los trabajos en los que
se ha obtenido el modelo de convertidores utilizando este formalismo son [42, 43, 44, 45].

Los diferentes métodos antes citados, constituyen una alternativa para obtener la dinámica h́ıbrida de
los convertidores sin necesidad de tener modelos diferentes para CCM y DCM, sin aproximaciones,
o lo que es lo mismo resultan más exactos. De ah́ı, que los controladores diseñados usando estos for-
malismos resultan más eficientes e insensibles ante la incertidumbre de parámetros y perturbaciones
externas. Ciertamente, el obtener modelos más complejos dificulta aún más las tareas de diseño de
controladores, análisis de estabilidad, etc. comparados con los métodos de modelado tradicionales.

En la siguiente sección se va a determinar el modelo del convertidor Boost acoplado utilizando dos
de los enfoques antes mencionados. En particular, se hará uso de uno de los enfoques orientados a
ingenieŕıa eléctrica, el modelo promedio en espacio de estado y el otro orientado a ingenieŕıa de control
basado en la teoŕıa de sistemas lineales complementarios.

3.2. Modelo promedio en espacio-estado

Las variaciones topológicas presentes en los convertidores de potencia hacen que estos circuitos se
comporten como un sistema dinámico lineal h́ıbrido. Estos sistemas constan de una familia de sub-
sistemas lineales invariantes en el tiempo y una función de conmutación que selecciona el subsistema
activo en cada instante de tiempo [46].

En [46] esta clase de sistemas se representa de la siguiente forma

ẋ =

m∑
i=1

qi(t) (Aix(t) +Biu(t)) (3.1)

donde x ∈ Rn es el vector de estados, u ∈ Rp el vector de entradas, Ai, Bi son matrices contantes de
dimensiones apropiadas, m ∈ Z+ es un entero relacionado al número de modos o topoloǵıas y qi(t) la
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función de conmutación, o selector de modo con periodo T y definida como

qi(t) : [0,∞) → {0, 1}m
m∑
i=1

qi(t) = 1, ∀t ∈[0,∞)
(3.2)

Luego el modelo promedio de (3.1) se define como

˙̄x =
1

T

t∫
t−T

m∑
i=1

qi(s) (Aix̄(s) +Biu(s))ds =

m∑
i=1

δi(t) (Aix̄(t) +Biu(t)) (3.3)

siendo δi(t) la fracción de tiempo en que un modo i permanece activo. Esta fracción de tiempo se
denomina ciclo de trabajo del modo qi, el cual está definido como

δi(t) =
1

T

t∫
t−T

qi(s)ds (3.4)

Note que si qi(t) es periódico con periodo T , luego δi(t) es contante y es igual a δi = τi/T . La fracción
de tiempo en que un modo i permanece activo es denotado por τi.

Con el propósito de obtener el modelo promedio en espacio de estados del convertidor objeto de
estudio, se analizan a continuación las trayectorias T3 y T4.

Trayectoria T3

De manera análoga, las ecuaciones de estado que describen el comportamiento conmutado en T3 (ver
figura 2.11) durante un periodo de conmutación T están dadas por

ẋ = A8x+B8 si 0 < t < d1T
ẋ = A7x+B7 si d1T < t < dT
ẋ = A4x+B4 si dT < t < d2T
ẋ = A1x+B1 si d2T < t < T

(3.5)
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donde

A8 =


0 0 0 −a2
0 0 0 a3
0 0 − 1

RC1
− 1

RC1

0 1
C2

− 1
RC2

− 1
RC2

 , B8 =


a1
−a2
0
0

Vin

A7 =


0 0 0 0
0 0 0 0
0 0 − 1

RC1
− 1

RC1

0 0 − 1
RC2

− 1
RC2

 , B7 =


1
L1

0
0
0

Vin

A4 =


0 0 −a1 a2
0 0 a2 −a3
0 0 − 1

RC1
− 1

RC1

0 0 − 1
RC2

− 1
RC2

 , B4 = B8

A1 =


0 0 0 0
0 0 0 − 1

L2

0 0 − 1
RC1

− 1
RC1

0 1
C2

− 1
RC2

− 1
RC2

 , B1 =


0
0
0
0



(3.6)

y

a1 =
L2

(L1L2 −M2)
, a2 =

M

(L1L2 −M2)
, a3 =

L1

(L1L2 −M2)
(3.7)

Utilizando la ecuación (3.3) el modelo promedio para T3 está dado por

˙̄x = (A8x̄+B8)δ8 + (A7x̄+B7)δ7 + (A4x̄+B4)δ4 + (A1x̄+B1)δ1 (3.8)

con

δ8 = d1

δ7 = (d− d1)

δ4 = (d2 − d)

δ1 = (1− d2)

(3.9)

donde d corresponde al ciclo de trabajo, d1 y d2 a los instantes de tiempo en que las corrientes en los
inductores L2 y L1 se hacen cero en T3 respectivamente. Estos instantes de tiempo se obtienen del
sistema de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (2.33), (2.34), (2.36), (2.38) y (2.39). Igualando a
cero la ecuación (3.8) se obtiene el punto de equilibrio del sistema para un valor de ciclo de trabajo d
dado. Debido a la complejidad, las expresiones del punto de equilibrio se expresan en función de d1 y
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d2.

x̄1 =
Vin(L2d

2M + (M2 − d1L2M + (k − L2M)d2)d+ ((L1L2 + L2M +M2)d2 −M2)d1 − d2L1L2)

L1L2R(d− d2)(d2 + (d1 − d2 − 1)d− d1d2 + d2)

x̄2 =
Vin(L2d

2M + ((k − L2M)d2 − d1L2M +M2)d+ ((L1L2 + L2M +M2)d2 −M2)d1 − d2L1L2)

L1L2R(d3 − (d2 + 2)d2 + (2d2 − d1
2 + 1)d− d2 + d1

2d2)

x̄3 =
−Vin((kd2 +M2)d+ ((L1L2 +M2)d2 −M2)d1 − d2L1L2)

L1L2(d+ d1 − 1)(d− d2)

x̄4 =
VinM(d1 − d)

L1(d+ d1 − 1)
(3.10)

con k = L1L2−M2. La ecuación anterior coincide con las expresiones de las componentes dc obtenidas
en el análisis de conversión ideal de la trayectoria T3.

Trayectoria T4

Las ecuaciones de estado que describen el comportamiento conmutado en T4 (ver figura 2.12) durante
un periodo de conmutación T están dadas por

ẋ = A7x+B7 si 0 < t < dT
ẋ = A4x+B4 si dT < t < d1T
ẋ = A1x+B1 si d1T < t < d2T
ẋ = A2x+B2 si d2T < t < T

(3.11)

donde

A7 =


0 0 0 0
0 0 0 0
0 0 − 1

RC1
− 1

RC1

0 0 − 1
RC2

− 1
RC2

 , B7 =


1
L1

0
0
0

Vin

A4 =


0 0 −a1 a2
0 0 a2 −a3
0 0 − 1

RC1
− 1

RC1

0 0 − 1
RC2

− 1
RC2

 , B4 =


a1
−a2
0
0

Vin

A1 =


0 0 0 0
0 0 0 − 1

L2

0 0 − 1
RC1

− 1
RC1

0 1
C2

− 1
RC2

− 1
RC2

 , B1 =


0
0
0
0


A2 = A7, B2 = B1

(3.12)
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donde a1, a2 y a3 están definidas en (3.7). Por lo tanto, utilizando la ecuación (3.3) el modelo promedio
para T4 está dado por

˙̄x = (A7x̄+B7)δ7 + (A4x̄+B4)δ4 + (A1x̄+B1)δ1 + (A2x̄+B2)δ2 (3.13)

con

δ7 = d

δ4 = (d1 − d)

δ1 = (d2 − d1)

δ2 = (1− d2)

(3.14)

donde d corresponde al ciclo de trabajo, d1 y d2 a los instantes de tiempo en que las corrientes en los
inductores L1 y L2 se hacen cero en T4 respectivamente. Estos instantes de tiempo se obtuvieron del
análisis de la relación de conversión ideal en la ecuación (2.48).

Igualando a cero la ecuación (3.13) se obtiene el punto de equilibrio del sistema para un valor de ciclo
de trabajo d dado.

x̄1 =
1

2

Vin

L1
dT

x̄2 =
1

2

VinM

L1(L2 +M)
dT

x̄3 =
−Vin((L1M + L2L1 −M2)d2TR− 2L1M

2)Λ1 − VinTd
2RM2

L1(L2 +M)(2L1Λ1 − Td2R)

x̄4 =
VinM

2

L1(L2 +M)
Λ1 (3.15)

Las expresiones obtenidas en la ecuación (3.15) son idénticas a las componentes dc obtenidas en el
análisis de conversión ideal en la ecuación (2.48).

3.2.1. Simulación del modelo promedio en lazo abierto

En esta sección se muestran los resultados del modelo promedio obtenido en la sección anterior para
las trayectorias en estado estacionario

∑
ss = (T3, T4) del convertidor Boost acoplado magnéticamente.

Ambos modelos se han simulado en Matlab mediante el método númerico ode45. Por otra parte, con
el fin de verificar los resultados del modelo promedio, se llevaron a cabo simulaciones del convertidor
en Psim. Esta es una herramienta de simulación diseñada espećıficamente para circuitos eléctricos
desarrollada por Powersim Inc.

Trayectoria T3

Los resultados del modelo promedio para T3 se muestran en la figura 3.1. Los valores de los parámetros
utilizados en la simulación se presentan en la tabla 3.1. Las condiciones iniciales son x(0) = [0, 0, 0, 0]
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Parámetro Valor
L1 75µH
L2 525µH
M 168µH
C1 2µF
C2 22µF
R 100Ω
Vin 12V
f 20KHz

Cuadro 3.1: Parámetros del convertidor

y ciclo de trabajo d = 0.2. Sustituyendo estos valores en las ecuaciones (2.33), (2.34), (2.36),
(2.38) y (2.39) e igualando a cero (3.8) se obtiene el valor promedio de las variables de estados
x̄ = [0.97, 0.28, 17.6, 6.15]. De la figura 3.1 se observa que las trayectorias del vector de estados x̄
convergen al punto de equilibrio del convertidor. En la gráfica 3.2 se muestra el error relativo del
voltaje de salida del convertidor vR = vC1 +vC2 entre el modelo promedio obtenido para la trayectoria
en estado estacionario T3 y los datos obtenidos mediante simulación usando Psim. Se observa que el
error es despreciable en la medida en que R → 0 y el ciclo de trabajo d → 90% o R → ∞ y el ciclo
de trabajo 70% < d < 90%.

Trayectoria T4

Los resultados del modelo promedio para T4 se muestran en la figura 3.3. Los valores de los parámetros
utilizados en la simulación se presentan en la tabla 3.1 a excepción del valor de la carga R = 400Ω.
Las condiciones iniciales son x(0) = [0, 0, 0, 0] y ciclo de trabajo d = 0.3. Sustituyendo estos
valores en las ecuaciones (2.48) y (3.15) se obtiene el valor promedio de las variables de estados
x̄ = [1.2, 0.29, 28.45, 19.54]. De la figura 3.3 se observa que modelo no logra copiar la dinámica durante
el estado transitorio, mientras que en estado estacionario las trayectorias del vector de estados x̄
convergen al punto de equilibrio del convertidor.

Con el propósito de evaluar el ajuste del modelo promedio obtenido para diferentes valores del ciclo
de trabajo y de la carga, se llevaron a cabo simulaciones del convertidor utilizando Psim. En la gráfica
3.4 se muestra el error relativo del voltaje de salida del convertidor vR = vC1 + vC2 entre el modelo
promedio para T4 y los datos obtenidos mediante simulación usando Psim. Se observa que mientras
R → ∞ y el ciclo de trabjo d < 70% el error es despreciable.

De las gráficas 3.4 y 3.2 se refleja que no existe un único modelo promedio que logre copiar con bastante
precisión la dinámica del convertidor para d ∈ [0, 1] y cualquier valor de la carga. Dejando en evidencia
que las transiciones topológicas en estado estacionario del convertidor dependen del ciclo de trabajo
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Figura 3.1: Simulación en lazo abierto del modelo promedio para T3 y Psim del convertidor Boost
acoplado magnéticamente
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Figura 3.2: Error relativo del voltaje de salida vR del convertidor entre el modelo promedio para la
trayectoria T3 y Psim

d y del valor de la carga R.

3.3. Modelado usando el formalismo complementario

En esta sección se presenta el modelo dinámico del convertidor usando el formalismo de sistemas
lineales complementarios (LCS). Un sistema lineal o af́ın complementario forman una clase particular
de sistemas h́ıbridos. Se definen mediante un campo vectorial, una función de salida y una condición
impĺıcita para las transiciones

ẋ = Ax+ Bw + E , x(0) = x0
z = Cx+Dw + F

0 6 z⊥w > 0
(3.16)

x ∈ Rn es el vector de estados, x(0) las condiciones iniciales de estado, z ∈ Rk y ω ∈ Rk se denominan
variables complementarias y A,B, C,D, E y F son matrices constantes de dimensiones apropiadas. La
última ecuación de (3.16) se conoce como “condición de complementariedad”(CC) [44]. Estas desigual-
dades se deben interpretar componente a componente y ⊥ denota la ortogonalidad entre los vectores z
y ω. Esta relación indica que para cada par de variables complementarias (zi, ωi), al menos una de las
variables debe ser cero, esto es, zi(t) = 0 o ωi(t) = 0 para i = 1, ..., k. Los sistemas complementarios
son un caso particular de sistemas cono-complementarios (CCS) [48]. La dinámica del convertidor uti-
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Figura 3.3: Simulación en lazo abierto del modelo promedio para T4 y Psim del convertidor Boost
acoplado magnéticamente
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Figura 3.4: Error relativo del voltaje de salida vR del convertidor entre el modelo promedio para la
trayectoria T4 y Psim

lizando este formalismo puede escribirse en función de los estados del interruptor (On,Off), del vector
de estados x = [iL1 , iL2 , vC1 , vC2 ]

T y de dos pares de variables complementarias. Aśı, se tiene

S=On (vs = 0)

ẋ = A1x+ B1ω + E1Vin

z = C1x+D1ω + F1Vin

0 ≤ z1⊥ω1 ≥ 0
0 ≤ z2⊥ω2 ≥ 0

(3.17)

el par de variables complementarias está dado por

ω1 = iD1 → z1 = −vD1 = x3

ω2 = −vD2 → z2 = iD2 = x2
(3.18)
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con

A1 =


0 0 0 a2
0 0 0 −a3
0 0 − 1

RC1
− 1

RC1

0 1
C2

− 1
RC2

− 1
RC2

 ,

B1 =


0 −a2
0 a3
1

C∞ 0

0 0

 , E1 =


a1
−a2
0
0

 ,

C1 =
(

0 0 1 0
0 1 0 0

)
,D1 =

(
0 0
0 0

)
,F1 =

(
0
0

)
(3.19)

S=Off (is = 0)

ẋ = A2x+ B2ω̂ + E2Vin

ẑ = C2x+D2ω̂ + F2Vin

0 6 ẑ1⊥ω̂1 > 0
0 6 ẑ2⊥ω̂2 > 0

(3.20)

el par de variables complementarias está dado por

ω̂1 = −vD1 → ẑ1 = iD1 = x1

ω̂2 = −vD2 → ẑ2 = iD2 = x2
(3.21)

con

A2 =


0 0 −a1 a2
0 0 a2 −a3
1
C1

0 − 1
RC1

− 1
RC1

0 1
C2

− 1
RC2

− 1
RC2

 ,

B2 =


a1 −a2
−a2 a3
0 0
0 0

 , E2 =


a1
−a2
0
0

 ,

C2 =
(

1 0 0 0
0 1 0 0

)
,D2 =

(
0 0
0 0

)
,F2 =

(
0
0

)
(3.22)

donde a1, a2 y a3 están definidas en la ecuación (3.7). Por otro lado, cabe destacar que la primera
componente del vector ω y z en ambas posiciones del interruptor son diferentes. De ah́ı, que para
facilitar el análisis en las secciones siguientes, se ha denotado el par de variables complementarias
como ω̂ y ẑ cuando el interruptor esta abierto.
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3.3.1. Simulación del modelo complementario en lazo abierto

En esta sección se presentan las simulaciones en lazo abierto del modelo obtenido en la sección anterior.
Se utilizó el método de integración de backwards Euler de paso fijo, para obtener la solución aproximada
de la ecuación (3.16), junto a una solución espećıfica para el problema lineal complementario. Aśı, la
expresión discreta del modelo lineal complementario está dada por

xk+1 = xk + Tm(Axk+1 + Bωk+1 + E)
zk+1 = Cxk+1 +Dωk+1 + F

0 6 zk+1⊥ωk+1 > 0
(3.23)

en cada paso de integración Tm se obtiene la solución del problema lineal complementario LCP(M,q).
Donde la matriz M ∈ Rk×k y el vector q ∈ Rk son datos del problema. De este modo se tiene

zk+1 = Mωk+1 + q =

zk+1 =
(
TmC(I − TmA)−1B +D

)
ωk+1 + C(I − TmA)−1xk

0 6 zk+1⊥ωk+1 > 0

(3.24)

se asume M > 0, una matriz definida positiva y no singular [47, 48]. Un método para resolver el
LCP(M,q), es fijar a cero una de las variables de cada par (zi, ωi) con i = 1, ..., k, y resolver el sistema
con la variables restantes. Luego la solución del sistema para ωk+1 y dado xk está dado por

xk+1 = (I − TmA)−1(xk + Tm(Bωk+1 + E)) (3.25)

Ambos algoritmos se han implementado en Matlab. Aśı, con el objetivo de evaluar el ajuste del modelo
complementario, se llevaron a cabo simulaciones en Psim. Los parámetros utilizados en las simula-
ciones son los presentados en la tabla 3.1. El valor de la carga R = 100Ω y ciclo de trabajo d = 0.2, y
partiendo con condiciones iniciales x(0) = [0, 0, 0, 0]. El modelo complementario no solo logra copiar
la dinámica del convertidor en estado estacionario, sino que también en estado transitorio, como se
evidencia en los resultados de las simulaciones en las gráficas 3.5.

En la gráfica 3.6 se muestra en detalle las corrientes en los inductores L1 y L2 en estado estacionario.
Las diferencias entre ambos modelos es prácticamente despreciable. Mientras que en el voltaje del
capacitor C2 se aprecia un error respecto al valor en estado estacionario. Estas diferencias pueden
atribuirse a los diferentes métodos de integración usados. Psim utiliza integración trapezoidal, mientras
que en Matlab se uso el método de backwards Euler de paso fijo con la finalidad de resolver el
problema lineal complementario. A continuación se muestra el error relativo del voltaje de salida del
convertidor vR entre modelo complementario y los datos obtenidos mediante simulación usando Psim,
para diferentes valores de la carga R y del ciclo de trabajo d. Del gráfico 3.7 se evidencia que el
modelo usando el formalismo complementario es capaz de reproducir la dinámica del convertidor para
cualquier valor del ciclo de trabajo 0 < d < 0.9 y cualquier valor de la carga R, con un error menor del
7%. Además, con el modelo complementario no se requiere de conocimiento previo de cuales topoloǵıas
están presente en un ciclo de conmutación.
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Figura 3.5: Simulación en lazo abierto del modelo complementario y Psim del convertidor Boost
acoplado magnéticamente
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3.4. Conclusiones

En este caṕıtulo, se han usado dos enfoques diferentes para obtener la dinámica del convertidor Boost
acoplado magnéticamente. En particular, el modelo promedio no resulta un buen candidato para
describir la dinámica en convertidores de orden superior y con un número elevado de dispositivos con-
mutadores (diodos e interruptores). Además, otro de los punto cruciales, es que se requieren modelos
promedios diferentes para describir la dinámica en CCM y DCM. Adicionalmente, es necesario un
conocimiento a priori de los modos o topoloǵıas que aparecen en un ciclo de conmutación. El análisis
de cada modo permite al diseñador entender la complejidad real del funcionamiento del convertidor.
Por otra parte la exactitud del modelo se ve comprometida cuando el convertidor trabaja en DCM y
para frecuencias de conmutación elevadas. Sin embargo, este modelo resulta útil en análisis de esta-
bilidad, controlabilidad, observabilidad y diseño de controladores.

El segundo enfoque, basado en sistemas complementarios toma en cuenta la dinámica h́ıbrida del
convertidor. El modelo obtenido con este formalismo es capaz de describir la dinámica de convertidor
tanto en CCM como en DCM. Además, no se requiere de un conocimiento a priori de todas las
transiciones topológicas factibles en un periodo de conmutación. A diferencia del modelo promedio, el
modelo complementario logra copiar la dinámica del convertidor tanto en estado transitorio como
en estado estacionario. No obstante, la mayor dificultad tiene que ver con uno de los aspectos
fundamentales en la teoŕıa de control, pues el cálculo de los punto de equilibrio no resulta una
tarea trivial. Esta misma observación se puede hacer para el análisis de observabilidad, diseño de
controladores, etc.
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Caṕıtulo 4

Diseño del control

En este caṕıtulo se propone una ley de control en cascada para el convertidor Boost acoplado
magnéticamente. La ley de control del lazo interno se basa en la teoŕıa de control en modo
de deslizamiento, cuyo objetivo es regular la dinámica rápida del convertidor (corriente de los
inductores). Mientras que para el lazo externo se diseña un control PI, el cual regulará la dinámica
lenta del convertidor (voltaje en los capacitores). El desempeño y efectividad de la ley de control
es validada mediante simulaciones usando el modelo lineal complementario del convertidor ante
diferentes escenarios como perturbaciones en la carga, voltaje de entrada y cambios en el valor de
referencia.

4.1. Introducción

El principal objetivo de control en convertidores CD-CD es regular la componente dc del voltaje de
salida vR en un valor de referencia Vref dado. Este control debe llevarse a cabo en presencia de restric-
ciones sobre la variable manipulada (ciclo de trabajo), el cual está limitado por d ∈ [0, 1] y además
debe mantenerse en presencia de perturbaciones en el voltaje de salida o en la carga.

Diferentes técnicas de control han sido implementadas para conseguir tales objetivos, predominando
entre ellas controladores de tipo PI, que son sintonizados utilizando modelos promedios linealizados
alrededor de un punto espećıfico de operación sin tener en cuenta todas las restricciones presente en los
convertidores como ĺımites de la tensión de alimentación, en modo discontinuo la corriente en el induc-
tor debe ser no negativa, etc. La mayoŕıa de los enfoques utilizados en el diseño de controladores hace
uso de modelos simplificados que no capturan la dinámica h́ıbrida de los convertidores DC-DC, y por
otra parte ninguna permite incorporar restricciones en el proceso de diseño [1]. Como consecuencia, el
controlador diseñado usualmente es válido en una vecindad del punto de operación, por consiguiente el
desempeño óptimo del control durante el transitorio resulta ser deplorable [2]. Además el desempeño y
estabilidad de tales controladores solo están garantizados para un modo de operación del convertidor,
aun cuando el convertidor puede trabajar tanto en modo continuo (CCM) y discontinuo (DCM) en
todo el rango de operación del convertidor.

Ante tales limitaciones de las técnicas de control clásicas, aparecen en la literatura algunas técnicas de
control no lineal aplicadas a convertidores de potencia. Algunas de estas estrategias se han aplicado
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espećıficamente a convertidores CD-CD. Por ejemplo control predictivo basado en modelo (MPC) [3],
control basado en pasividad [4, 5], regulador lineal óptimo cuadrático (LQR) [6], control en modo de
deslizamiento (SMC) [7, 8], control H∞ [9] entre otras.

El control en modo de deslizamiento resulta particularmente idóneo para el control de convertidores
debido a la naturaleza discontinua de los elementos con caracteŕısticas no lineales (interruptores) pre-
sente en los convertidores [10]. El desarrollo de las bases teóricas de esta estrategia de control aparecen
en la antigua Unión Soviética a finales de los años cincuenta. Sin embargo, las principales aportaciones
de la teoŕıa de SMC fueron difundidas a mediados de los años ochenta en los trabajos de V. Utkin [11].
El análisis matemático propuesto por V. Utkin para el diseño de SMC se resumen básicamente en dos
pasos: el primero consiste en definir la superficie de deslizamiento s(x) = 0 de manera que se satisfaga
con los objetivos de control y el segundo paso consiste en encontrar la ley de control discontinua que
obligue al sistema a deslizarse sobre la superficie. El lector interesado en profundizar en la teoŕıa de
SMC refiérase a [12, 13, 14] y sus referencias.

La aplicación de esta estrategia de control con bastante éxito abarca una gran variedad de problemas
en robótica, qúımica, mecánica, sistemas eléctricos, procesos de control entre otros. Existen impor-
tantes razones para el uso de esta estrategia de control, entre las que se destacan principalmente, la
insensibilidad o robustez inherente frente a la variación de los parámetros, dinámica no modelada y
perturbaciones, lo cual reduce la necesidad de tener modelos mucho más exactos. Además se obtiene un
modelo de orden reducido, lo cual permite al diseñador simplificar el proceso de diseño. Por último, su
implementación resulta ser bastante sencilla. No obstante, existen algunas desventajas como el diseño
de la superficie de deslizamiento no es un tarea fácil, y por otro lado, las oscilaciones de frecuencia y
amplitud finita debido a la rápida conmutación del control. Este fenómeno se denomina comúnmente
como chattering en la teoŕıa de control. La aparición del chatterring puede llevar a la excitación de la
dinámica sin modelar [13]. Es por ello que sin una prevención adecuada del chattering puede resultar
el mayor inconveniente en la implementación de esta estrategia de control.

Debido a las propiedades antes mencionadas, se propone un esquema de control basado en la teoŕıa
de SMC. En particular, la idea general es usar el principio de un esquema de control en cascada. En
el lazo interno se propone una superficie deslizante para regular la dinámica rápida del convertidor,
es decir, la dinámica de las corrientes en los inductores. Mientras que para el lazo externo se propone
un regulador del tipo PI. Este fijará la referencia del lazo interno y al mismo tiempo regulará la
tensión de salida vR del convertidor. La figura 4.1 muestra el diagrama de bloques del control aplicado
al convertidor. Este esquema de control es aplicado al modelo lineal complementario del convertidor
obtenido en el caṕıtulo anterior.
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Figura 4.1: Esquema de control del convertidor Boost acoplado magnéticamente

4.2. Control de corriente

La ley de control del lazo interno se deriva mediante la aplicación de la teoŕıa de control en modo
de deslizamiento [13]. Se asume que en estado estacionario las corrientes en los inductores L1 y L2

tienen un valor promedio, por lo tanto, el propósito del lazo interno es controlar la suma de los valores
promedio de las variables de estados x1 y x2 a un valor de referencia Iref constante. Aśı, la superficie
de deslizamiento está definida por una combinación lineal de las corrientes en los inductores L1 y L2

dada por la siguiente expresión

s(x) = α1x1 + α2x2 − Iref (4.1)

con

α1 = L1α0, α2 = Mα0, α0 =
1

Vin

√
L1L2 −M2

C1
(4.2)

donde Iref es definido por el lazo de control externo PI. El principio de control en modo de
deslizamiento requiere que todas las trayectorias del vector de estados cerca de la superficie se dirijan
hacia ésta. Lo cual se consigue en general, al imponer una ley de control discontinua que obligue
al sistema a permanecer sobre la superficie s(x) = 0 en un tiempo finito. Además, lograr que las
trayectorias del vector de estados deslice sobre s(x) = 0 requiere una frecuencia de conmutación
infinita sobre la ley de control discontinua [14]. No obstante, en un sistema práctico la frecuencia
de conmutación del interruptor está limitada. Por lo tanto, una función de histéresis se añade a
la superficie deslizante con el objetivo de mantener ésta cerca de cero. Como consecuencia, las
conmutaciones en el interruptor ocurren en s(x) = ±∆. Donde ∆ define el ancho de banda de la
función de histéresis. El ajuste de ∆ permite fijar la frecuencia de conmutación al valor deseado. Aśı,
la ley de control discontinua sobre el interruptor está definida como

u =

{
0 si s(x) > ∆
1 si s(x) < −∆

(4.3)

De modo que cuando la dinámica del convertidor se encuentra por debajo de la región de deslizamiento
(s(x) < −∆) la dinámica está descrita por la ecuación (3,17) y cuando la dinámica del convertidor se
encuentra por encima de la superficie de deslizamiento (s(x) > ∆), ésta se encuentra descrita por la
ecuación (3,20). Esta condición garantiza la existencia de modo de deslizamiento entre ambas dinámicas
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sobre la superficie s(x) = 0. En la literatura dicha condición es conocida como ley de alcance. Si las
trayectoria del sistema alcanza las proximidades de la superficie de deslizamiento en la que existe
un modo de deslizamiento, el movimiento ya no se alejará de la región excepto posiblemente en las
fronteras de la región. Esta condición se puede expresar matemáticamente como

ĺım
s→0+

ṡ(x) < 0 y ĺım
s→0−

ṡ(x) > 0 (4.4)

Estas desigualdades equivalen a que, en un entorno de s(x), la función s(x) evaluada sobre las
trayectorias solución del sistema definido por los campos vectoriales en (3.17) y (3.20) sea creciente
para s(x) < 0 y decreciente para s(x) > 0. Aśı, durante el intervalo de tiempo en el que el interruptor
está cerrado, esto es en el intervalo [0, dT ], se tiene

ṡ = m1 =

√
L1L2 −M2

C1
(4.5)

de la ecuación anterior se evidencia que la función s(x) evaluada sobre las trayectorias solución del
sistema es creciente. Mientras que cuando el interruptor está abierto, esto es en el intervalo [dT, T ], se
tiene

ṡ =

√
L1L2 −M2

C1V 2
in

(Vin + ω̂1 − x3) (4.6)

Nótese que la derivada de la superficie cuando el interruptor está abierto, depende de la variable
complementaria ω̂1, por lo que la función de la superficie experimentará dos variaciones durante este
intervalo de tiempo. De modo que es necesario obtener el valor de la variable complementaria ω̂1 para
verificar que la función s(x) evaluada sobre las trayectorias solución del sistema sea decreciente. Aśı,
del par de variables complementarias definidas en la ecuación (3.21) se tiene

ṡ ≡ m2 =

√
L1L2 −M2

C1V 2
in

(Vin − x3) si ω̂1 = 0 (4.7)

Dado que se trata de una estructura elevadora con x3 > Vin, la variación de la superficie de
deslizamiento es decreciente durante el subintervalo de tiempo en el que ω̂1 = 0. Además, durante
el intervalo de tiempo en el que ω̂1 ̸= 0, la variación de la superficie de deslizamiento también debe
ser decreciente para garantizar modo de deslizamiento. De modo que si se satisface tal restricción, la
corriente en el inductor L1 debe ser igual a cero. Por consiguiente, sustituyendo ẋ1 = 0 en la derivada
de la superficie ṡ = α1ẋ1 + α2ẋ2 y ẋ2 por la segunda componente de la ecuación (3.20) e igualando
está última ecuación con la expresión en (4.6), se tiene

ω̂1 = −VinL2 +Mx4 − L2x3
L2

(4.8)

Debido a la condición de no negatividad sobre ω̂1 > 0 y asumiendo x4 > 0, de la ecuación anterior se
deduce la siguiente condición de diseño sobre uno de los parámetros del convertidor

M <
L2(x3 − Vin)

x4
(4.9)
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Finalmente, sustituyendo la expresión de la variable complementaria ω̂1 en la ecuación (4.6) se tiene
la variación de la superficie de deslizamiento, la cuál será denotada como m3.

ṡ ≡ m3 = − x4M

L2Vin

√
L1L2 −M2

C1
si ω̂1 ̸= 0 (4.10)

Ya que la variable de estado x4 > 0, se tiene que la función s(x) evaluada sobre las trayectorias solución
del sistema es decreciente. De modo que la ley de alcanzabilida se satisface. Aśı pues, la dinámica de
la superficie de deslizamiento se muestra en la figura 4.2.

dT T

∆

−∆

∆́

0

s ω1 0= 0≠

m1 m2

m3

1ω̂  0= 1ω̂ 

Figura 4.2: Trayectoria de la superficie de deslizamiento s(x)

4.2.1. Dinámica promedio

La dinámica que tiene lugar en s(x) = 0, en el supuesto de tener deslizamiento, se define como la
dinámica de deslizamiento ideal o dinámica promediada del sistema. Existen dos enfoques en la litera-
tura, para determinar la dinámica que tiene lugar cuando se tiene modo de deslizamiento. El enfoque
general de Filippov [15] y una particularización para sistemas afines en la acción de control introduci-
da por V. Utkin, conocida como el método del control equivalente [11]. En el enfoque de Filippov
la dinámica en s(x) = 0 se define mediante la intersección de la envolvente convexa de los campos
vectoriales definidos en las dos regiones separadas por la superficie de conmutación. El control equiva-
lente se puede interpretar como la ley de control ideal que provoca que las trayectorias del vector de
estados permanezca sobre la superficie s(x) = 0, el cual es un valor continuo que representa el valor
promedio que toma la ley de control discontinua (4.3), y corresponde al valor del ciclo de trabajo d en
un esquema PWM [8]. Es importante resaltar que ambos enfoques se basan en sistemas de Filippov.
Lo que significa que el campo vectorial correspondiente a cada subregión disjunta del espacio de estado
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está definido por una función suave [16].

En este contexto, el análisis de la dinámica ideal de deslizamiento utilizando el modelo lineal com-
plementario definido por los campos vectoriales en (3.17) y (3.20) y sus respectivas condiciones de
complementariedad, no se puede abordar a partir de la teória clásica de control en modo de desliza-
miento [8, 13, 14]. Dicho de otro modo, dichos campos vectoriales son lineales complementarios, es
decir, funciones no suaves. Además no están acotados debido a las caracteŕısticas ideales de los diodos.
Más aún, la primera componente del par de variables complementarias definidas en (3.18) y (3.21)
cambia con respecto a la posición del interruptor, esto hace que la dinámica se considere como un
sistema h́ıbrido complementario. Desafortunadamente, hasta el presente en la literatura no hay una
formulación matemática precisa del control equivalente y su correspondiente dinámica ideal de desliza-
miento para sistemas lineales complementarios.

Basado en los hechos anteriores, se propone obtener la dinámica promedio equivalente para el
convertidor Boost acoplado magnéticamente a partir de la teoŕıa de promediado para sistemas
conmutados, cuyos resultados han sido aplicados a una clase de sistemas dinámicos h́ıbridos [17, 18, 19].
En [19] la dinámica de un sistema conmutado está dado por la ecuación (3.1). Sin embargo, con el
objetivo de poner de manifiesto la dependencia de la función de conmutación qi(t) con respecto al
estado x(t), y de la entrada u(t), la dinámica del sistema lineal conmutado está dada por [19]

ẋ =
m∑
i=1

qi(x(t), u(t)) (Aix(t) +Biu(t)) (4.11)

En particular, se asume que la función de conmutación qi(t) es periódica con peŕıodo T . Un ejemplo
representativo, en el cual la función de conmutación depende de x(t) lo constituye un sistema de
control de tipo PWM [18], pues las transiciones entre modos causada por los diodos, se consideran
eventos de estados. De modo que la dinámica promedio de (4.11) está dada por

˙̄x =

m∑
i=1

di(x̄(t), u(t)) (Aix̄(t) +Biu(t)) (4.12)

donde la duración del modo i o ciclo de trabajo del modo activo está dada por

di(x, u) =
1

T

T∫
0

qi(s, x, u)ds (4.13)

para i = 1, ...,m y para cualquier x y u [19].

Por otro lado cabe destacar, que se desea obtener la dinámica promedio de la tercera y cuarta
componente de los campos vectoriales definidos en (3.17) y (3.20), pues el objetivo de control es
regular la componente dc del voltaje de salida vR = x3 + x4. Aśı, para facilitar su análisis se repiten
a continuación
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S=On (vs = 0)

ẋ3 =
1

C1
ω1 −

x3 + x4
RC1

ẋ4 =
1

C2
x2 −

x3 + x4
RC2

(4.14)

sujeto a las restricciones de complementariedad

0 6 z1⊥ω1 > 0
0 6 z2⊥ω2 > 0

ω1 = iD1 → z1 = vD1 = x3
ω2 = −vD2 → z2 = iD2 = x2

(4.15)

S=Off (is = 0)

ẋ3 =
1

C1
x1 −

x3 + x4
RC1

ẋ4 =
1

C2
x2 −

x3 + x4
RC2

(4.16)

sujeto a las restricciones de complementariedad

0 6 ẑ1⊥ω̂1 > 0
0 6 ẑ2⊥ω̂2 > 0

ω̂1 = −vD1 → ẑ1 = iD1 = x1
ω̂2 = −vD2 → ẑ2 = iD2 = x2

(4.17)

De las ecuaciones anteriores se duce que la dinámica de la variable de estado x4 permanece invariante
con respecto a la posición del interruptor. No obstante, la dinámica de la variable x3 dependerá de
la corriente en el diodo D1 debido a la restricción en la ecuación (4.15). Sin embargo, durante la
fracción de tiempo en el que el interruptor está cerrado (On) se satisface ω1 = iD1 = 0, debido a que
z1 = −vD1 = x3 > 0, puesto que se trata de una estructura elevadora. Aśı usando (4.12), el modelo
promedio de las variables de estados x3 y x4 está dado por

˙̄x = f2 + (f1 − f2)d (4.18)

Siendo f1 el campo vectorial definido en la ecuación (4.14) con x2 = x̄2(x3, x4), f2 es el campo
vectorial definido en la ecuación (4.16) con x1 = x̄1(x3, x4) y d representa la fracción de tiempo en
que el interruptor está cerrado o el valor promedio de la ley de control discontinua (4.3). Por tanto,
es necesario encontrar los valores promedios de las corrientes en los inductores x̄1 y x̄2. Cabe destacar
que el análsis para obtener x̄3 y x̄4 se llevará a cabo solo para las trayectorias T3 y T4 definidas en el
cuadro 2.1.
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Figura 4.3: Formas de onda de las corrientes en los inductores en T3 y la superficie de deslizamiento
en un periodo de conmutación

Trayectoria T3

Las trayectorias de las corrientes en los inductores y la superficie de deslizamiento correspondiente
a T3 se muestran en la figura 4.3. Se aprecia que el ciclo de trabajo d depende de la superficie de
deslizamiento s(x) y de sus derivadas.

[0− d1T ]

La variación de la superficie de deslizamiento s(x) durante este intervalo de tiempo está dada
en la ecuación (4.5). Por lo tanto, de la gráfica de la superficie en la figura 4.3 se tiene que el
valor del ciclo de trabajo d está dado por

d =
2∆

T
√

L1L2−M2

C1

(4.19)

Además, las variaciones de las corrientes en los inductor L1 y L2 están dadas por la primera
y la segunda componente de la ecuación (3.17), donde las variables complementarias del vector
ω ∈ R2 son cero.

m11 = a2x4 + a1Vin

m21 = −a3x4 − a2Vin
(4.20)

El valor pico de la corriente en el inductor L1 al final del intervalo de tiempo, es igual a la
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variación de la corriente m11 multiplicada por la longitud del intervalo de tiempo d1T

i
′
pk1 = m11d1T (4.21)

De manera análoga, el valor pico de la corriente en el inductor L2 está dado por

i
′
pk2 = −m21d1T (4.22)

[d1T − dT ]

Nótese que la variación de la superficie de deslizamiento s(x) es igual al intervalo anterior.
Mientras que las variaciones de las corrientes en los inductores L1 y L2 experimentan un cambio,
debido a que la variable complementaria ω2 ̸= 0. Además, dado que la corriente en el inductor
L2 es constante, su derivada es nula durante todo el intervalo de tiempo. De ah́ı, que la variación
de la corriente en el inductor L1 se obtiene al sustituir ẋ2 = 0 en la derivada de la superficie de
deslizamiento ṡ = α1ẋ1 + α2ẋ2. Igualando esta última ecuación a la expresión obtenida en (4.5)
y resolviendo para ẋ1 = m12 se tiene

m12 =
Vin

L1
(4.23)

Además, el valor pico de la corriente en el inductor L1 al final del subintervalo de tiempo está dado
por

ipk1 = m12(d− d1)T + i
′
pk1 (4.24)

[dT − d2T ]

A partir de este subsintervalo el interruptor permanece cerrado. Como resultado, se produce un
cambio en la variación de la superficie de deslizamiento s(x), la cual está definida en la ecuación
(4.7). Por otro lado, la variación de las corrientes en los inductores L1 y L2 está dada por la
primera y la segunda componente de la ecuación (3.20) respectivamente

m13 = −a1x3 + a2x4 + a1Vin

m22 = a2x3 − a3x4 − a2Vin
(4.25)

Los valores pico de las corrientes en los inductores L1 y L2 durante este subintervalo de tiempo
están dados por

ipk1 = −m13(d2 − d)T

ipk2 = m23(d2 − d)T
(4.26)

[d2T − T ]

Debido al cambio que se produce en la variable complementaria al principio del subintervalo
ω̂1 ̸= 0, la derivada de la superficie de deslizamiento experimenta un cambio, cuyo valor está dada
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por la ecuación (4.10). Cabe añadir, que el valor de la pendiente de la superficie de deslizamiento
debe satisfacer también la siguiente expresión

m3 = − ∆+∆
′

(1− d2)T
(4.27)

Donde ∆
′
corresponde al valor que toma la superficie de deslizamiento al inicio del subintervalo.

Aśı, haciendo x1 = 0 y x2 = ipk2 en la función de s(x), se tiene ∆
′
= α2ipk2 − Iref .

Por otra parte, la corriente en el inductor L1 permanece constante durante todo el intervalo de
tiempo, por lo tanto, su derivada es nula. Como consecuencia, la variación de la corriente en
el inductor L2 se obtiene al sustituir ẋ1 = 0 en la derivada de la superficie de deslizamiento
ṡ = α1ẋ1+α2ẋ2. Igualando esta última ecuación a la expresión obtenida en (4.10) y resolviendo
para ẋ2 = m23 se tiene

m23 =
Vin + ω̂1 − x3

M
(4.28)

El valor que toma la variable complementaria ω̂1 durante este intervalo de tiempo, está definido
en la ecuación (4.8). Aśı, el valor mı́nimo de la corriente en el inductor L2, el cuál ocurre al final
del periodo de conmutación está dado por

i
′
pk2 = m23(1− d2)T + ipk2 (4.29)

Finalmente, resolviendo el sistema de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (4.10) (4.21), (4.22),
(4.24), (4.26), (4.27) y (4.29) se tiene

ipk1 =
µ0(Iref +∆)a3

L2
1

i
′
pk1 =

µ0(Iref −∆)L2L1a2
M2(L1x4 +MVin)

ipk2 =
µ0(Iref +∆)(x4 + (Vin − x3)M)a3

L2
1(Mx4 + L2Vin − L2x3)

i
′
pk2 =

µ0(Iref −∆)a2
M2

d =
2∆ML1x4

µ1

d1 =
VinL1(Iref −∆)(L1L2 −M2)x4

(L1x4 +MVin)µ1

d2 =
(µ1 − 2L2L1∆x3)Mx4

µ1(L2x3 −Mx4 − VinL2)

T =
µ1µ0a2
M2L1Vin

(4.30)
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con µ0 =
√

C1(L2L1 −M2)Vin y µ1 = (∆ + Iref )M
2 − L1L2(Iref − ∆)Vin + 2M∆L1x4. Una vez

obtenido los instantes de tiempo en el que las corrientes en los inductores L1 y L2 se hacen cero y
sus valores picos, es posible calcular sus correspondientes valores promedios en estado estacionario.
Este promedio, no es más que la integral de las formas de ondas de las corrientes en un periodo de
conmutación. El resultado es

x̄1 =
1

T

T∫
0

x1(t)dt =
i
′
pk1

d1

2
+

(i
′
pk1

+ ipk1)(d− d1)

2
+

ipk1(d2 − d)

2

x̄2 =
1

T

T∫
0

x2(t)dt =
i
′
pk2

d1

2
+

ipk2(d2 − d)

2
+

(i
′
pk2

+ ipk2)(1− d2)

2
(4.31)

Aśı, el promedio de las corrientes en los inductores L1 y L2, es la suma de las áreas dadas por dos
triángulos más un paraleleṕıpedo. Por otra parte, del par de variables complementarias definidas en
las ecuaciones (4.15) y (4.17) se deduce, que la corriente en el diodo D1 es idéntica a la corriente en el
inductor L1 cuando el interruptor está abierto (Off), esto es, ẑ1 = iD1 = x1, ya que en el periodo de
conmutación en el que interruptor está cerrado (On), se satisface la siguiente relación ω1 = iD1 = 0,
debido a que z1 = −vD1 = x3 > 0. Como consecuencia, su valor promedio corresponde al área del
triángulo que tiene como altura ipk1 y base (d2 − d)T .

īD1 =
1

T

T∫
dT

x1(t)dt =
ipk1(d2 − d)

2
(4.32)

No obstante, la corriente en el diodo D2 es igual a la corriente en el inductor L2 en todo el intervalo de
tiempo. Debido a que z2 = ẑ2 = iD2 = x2 es la misma variable complementaria en ambas dinámicas
del convertidor, dadas en las ecuaciones (4.15) y (4.17). De modo que el valor promedio de la corriente
en el diodo es

īD2 =
1

T

T∫
0

x2(t)dt =
i
′
pk2

d1

2
+

ipk2(d2 − d)

2
+

(ipk2 + i
′
pk2

)(d2 − d)

2
(4.33)

Una vez obtenidos los valores promedios en las corrientes de los inductores y diodos, se puede obtener
el modelo promedio de segundo orden para describir la dinámica de los voltajes en los capacitores C1

y C2. Aśı sustituyendo x1 = īD1(x3, x4) y x2 = x̄2(x3, x4) en (4.18) se tiene

˙̄x3 =
(∆+ Iref )

2(M2 − L1L2)V
2
inMx̄4

2µ0L1(Mx̄4 + L2(Vin − x̄3))(2M∆L1x̄4 + Vin((∆ + Iref )M2 + (∆− Iref )L1L2))
− x̄3 + x̄4

C1R

˙̄x4 =
(µ2x̄4 + µ3)x̄3 + 2ML1V

2
in(∆ML1Iref x̄4 + Vinµ4)x̄4 + µ5

2C2(L1x̄4 +MVin)(Mx̄4 + L2(Vin − x̄3))(2M∆L1x̄4 + Vinµ6)
− x̄3 + x̄4

C2R
(4.34)
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0

dT d1T d2 T T

∆

−∆

∆́
0

ipk2

ipk1

x1
x2

ω1

ω2

0=

0=

ω1

ω2

0=

0≠ 0≠

0≠

0=

0≠

s

m1 m2

m3

1ω̂  1ω̂  

2ω̂ 2ω̂  

Figura 4.4: Formas de onda de las corrientes en los inductores en T4 y la superficie de deslizamiento
en un periodo de conmutación

con

µ2 = ML1V
2
in((∆

2 − I2ref )(L2 −M2)− 2∆Iref (M
2 + L2))

µ3 = V 3
in((∆

2 + I2ref )(L
2
1L

2
2 −M4)− 2∆Iref (L

2
1L

2
2 +M4))

µ4 = (∆2 + I2ref )(M
2 − L1L2) + 2∆Iref (M

2 + L1L2)

µ5 = V 4
in((∆

2 + I2ref )(M
2 − L2

1L
2
2) + 2∆Iref (M

4 + L2
1L

2
2))

µ6 = M2(∆ + Iref ) + L1L2(∆− Iref ) (4.35)

Igualando a cero ˙̄x3 y ˙̄x4 se obtiene el punto de equilibrio del modelo promedio, pero debido a la
complejidad de las expresiones se omiten sus expresiones.

Trayectoria T4

Un análisis similar al anterior se lleva a cabo para determinar la dinámica en T4, en el supuesto de tener
deslizamiento en s(x) = 0. La figura 4.4 muestra las trayectorias de las corrientes en los inductores L1

y L2 y la trayectoria de la superficie de deslizamiento s(x).
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[0− dT ]

La variación de la superficie de deslizamiento s(x) durante este intervalo de tiempo corresponde
nuevamente a la ecuación (4.5). De ah́ı, que el valor del ciclo de trabajo está definido por la
ecuación (4.19). Por otro lado, debido a que la corriente en el inductor L2 es constante, su
derivada es nula durante todo el subintervalo de tiempo. De ah́ı, que la variación de la corriente
en el inductor L1 se obtiene al sustituir ẋ2 = 0 en la derivada de la superficie de deslizamiento
ṡ = α1ẋ1 + α2ẋ2. Igualando esta última ecuación a la expresión obtenida en (4.5) y resolviendo
para ẋ1 = m11 se tiene

m11 =
Vin

L1
(4.36)

Además, el valor pico de la corriente en el inductor L1 al final del subintervalo de tiempo está dado
por

ipk1 =
2Vin∆

L1

√
L1L2−M2

C1

(4.37)

[dT − d1T ]

A partir de este subtintervalo el interruptor permanece cerrado. De ah́ı, que la derivada de
la superficie experimente un cambio, cuyo valor está dado por la ecuación (4.7). Mientras que
las variaciones de las corrientes en los inductores L1 y L2 se obtiene de la primera y segunda
componente de la ecuación (3.20) respectivamente, y dado que las variables complementarias del
vector ω̂ ∈ R2 son cero, se tiene

m12 = −a1x3 + a2x4 + a1Vin

m21 = a2x3 − a3x4 − a2Vin (4.38)

Los valores máximos de la corriente en el inductores L1 y L2 durante este subintervalo son

ipk1 = −m12(d1 − d)T

ipk2 = −m21(d1 − d)T (4.39)

[d1T − d2T ]

Debido al cambio que se produce en la variable complementaria al principio del subintervalo
ω̂1 ̸= 0, la variación de la superficie experimenta un cambio, cuyo valor está definido en la
ecuación (4.10). Por otro lado, la corriente en el inductor L1 permanece igual a cero durante
todo el subintervalo de tiempo, en consecuencia su derivada es nula. De ah́ı, que la variación de
la corriente en el inductor L2 se obtiene al sustituir ẋ1 = 0 en la derivada de la superficie de
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deslizamiento ṡ = α1x1+α2x2 e igualando esta última ecuación a la expresión obtenida en (4.7)
y resolviendo para ẋ2 = m22 se tiene

m22 =
Vin + ω̂1 − x3

M
(4.40)

El valor que toma la variable complementaria ω̂1 ̸= 0 durante este intervalo de tiempo está defino
en la ecuación (4.8). De modo, que el valor máximo de la corriente en el inductor L2 está dado
por

ipk2 = −m22(d2 − d1)T (4.41)

Además, el valor que toma la superficie de deslizamiento al principio del subintervalo se obtiene
al hacer x1 = 0 y x2 = ipk2 . Aśı ∆

′
= α2ipk2 − Iref .

[d2T − T ]

Nótese que la variación de la superficie de deslizamiento durante este subintervalo de tiempo
es idéntica al intervalo anterior. Por otro lado, el valor mı́nimo que toma la superficie de
deslizamiento ocurre al final del periodo de conmutación, el cual se obtiene de la siguiente
expresión

T = d2 −
∆+∆

′

m3
(4.42)

De modo que resolviendo el sistema de ecuaciones compuesto por las ecuaciones (4.39), (4.41) y (4.42)
se tiene

ipk1 =
2Vin∆

L1

√
L1L2−M2

C1

ipk2 =
2Vin∆(MVin + L1x4 −Mx3)

L1

√
L1L2−M2

C1
(L2Vin +Mx4 − L2x3)

d =
2∆ML1x4

(L1L2(∆− Iref ) + 2∆M2)Vin + 2∆ML1x4

d1 =
2∆Mx4(VinM

2 + L1Mx4 − L1L2x3)

(L2Vin +Mx4 − L2x3)((L1L2(∆− Iref ) + 2∆M2)Vin + 2∆ML1x4)

d2 =
2∆M(VinM + L1x4)

(L1L2(∆− Iref ) + 2∆M2)Vin + 2∆ML1x4

T =

√
C1(L1L2 −M2)((L1L2(∆− Iref ) + 2∆M2)Vin + 2∆ML1x4)

(L1L2 −M2)ML1x4
(4.43)

Finalmente, utilizando un análisis similar al que se llevo a cabo en la trayectoria T3, se obtiene los
valores promedios de las corrientes en los inductores y los diodos en estado estacionario. Además, se
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obtiene la dinámica promedio de los voltajes en los capacitores C1 y C2 en función de éstos valores
promedios. Aśı pues, los valores promedios de las corrientes en los inductores está dado por

x̄1 =
1

T

T∫
0

x1(t)dt =
ipk1d1

2

x̄2 =
1

T

T∫
0

x2(t)dt =
ipk2(d2 − d)

2
(4.44)

Nuevamente, del par de variables complementarias definidas en las ecuaciones (4.15) y (4.15) se deduce,
que la corriente en el diodo D1 es idéntica a la corriente en el inductor L1 cuando el interruptor
está abierto (Off). Mientras que la corriente en el diodo D2 es igual a la corriente en el inductor L2

durante todo el periodo de conmutación. Como consecuencia, se tiene

īD1 =
1

T

T∫
dT

x1(t)dt =
ipk1(d1 − d)

2

īD2 =
1

T

T∫
0

x2(t)dt =
ipk1(d1 − d)

2
(4.45)

En lo que respecta a la dinámica promedio de los voltajes en los capacitores C1 y C2 se tiene

˙̄x3 =
2MV 2

in∆
2(M2 − L1L2)

L1

√
C1(L1L2 −M2)(VinL2 +Mx4 − L2x3)µ7

− x3 + x4
C1R

˙̄x4 =
2M2V 2

in∆
2(VinM + L1x4 −Mx3)

C2

√
L1L2−M2

C1
(VinL2 +Mx4 − L2x3)µ7

− x3 + x4
C2R

(4.46)

con

µ7 = (2∆M2 + L1L2(∆− Iref ))Vin + 2∆ML1x4) (4.47)

Aśı pues, el punto de equilibrio asociado a la dinámica promedio (4.46) está dado por

x̄3 =
Vin(λ2(±L1L2 ∓M2 ±ML1) + λ1(M

2(2M + L2)− L2(M + L2)))

2ML1λ1(L2 +M)

x̄4 = −MVin(λ1(2M + L2)∓ λ2)

2L1λ1(L2 +M)
(4.48)

con

λ1 = L1

√
L1L2 −M2

C1

λ2 =
√

λ1(λ1L2
2 + 4M2R∆) (4.49)
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Parámetro Valor
L1 74.03µH
L2 523.2µ H
M 195µH
C1 22.5µF
C2 22.5µF
R 113Ω
Vin 12V

Cuadro 4.1: Parámetros de simulación diagrama de fases

Puesto que las variables de estados promedio deben ser positivas, esto es, x̄3 > 0 y x̄4 > 0, el punto
de equilibrio es

x̄3 =
Vin(λ2(L1L2 −M2 +ML1) + λ1(M

2(2M + L2)− L2(M + L2)))

2ML1λ1(L2 +M)

x̄4 =
MVin(λ1(2M + L2)− λ2)

2L1λ1(L2 +M)
(4.50)

4.2.2. Análisis de estabilidad de la dinámica promedio

En base a un análisis cualitativo de los modelos promedios obtenidos en las ecuaciones (4.34) y (4.46)
se obtienen algunas conclusiones relevantes sobre la estabilidad de los mismos. Los valores de los
parámetros utilizados en la simulación se presentan en la tabla 4.1.

Trayectoria T3

Aśı, bajo la hipótesis de un valor constante del valor de referencia Iref = 4.8e−7 y fijando el ancho de
banda de la función de histéresis en ∆ = 4e− 8, un diagrama de fases representativo para el modelo
promedio dado por la ecuación (4.34) se presenta en la figura 4.5. Para el cual se muestran algunas de
las trayectorias solución (traza roja) para diferentes condiciones iniciales arbitrarias. Adicionalmente,
se puede visualizar las trayectorias de los valores promedios de las corrientes en los inductores L1 y
L2. Cuyas dinámicas están dadas en la ecuación (4.31). De ah́ı, se tiene x̄1 = h1(x̄3, x̄4) = 0 (traza
azul) y x̄2 = h2(x̄3, x̄4) = 0 (traza azul celeste). También se visualiza la trayectoria de la superficie de
deslizamiento (traza violeta) s = 0, en cuya dinámica han sido sustituidos x1(t) = x̄1 y x2(t) = x̄2.

Como se puede observar, en el diagrama se distinguen dos zonas, una que comprende la región estable
(zona sombreada) caracterizada por un punto de equilibrio que adopta la forma de un foco estable, y la
otra región comprende la zona inestable. La frontera entre ambas regiones está dada por la trayectoria
del valor promedio de la corriente en el inductor L1 (traza azul). Es decir, de la primera expresión en
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Figura 4.5: Diagrama de fase del modelo promedio para la trayectoria T3

la ecuación (4.31) se tiene

x̄1 =
i
′
pk1

d1

2
+

(i
′
pk1

+ ipk1)(d− d1)

2
+

ipk1(d2 − d)

2
= h1(x̄3, x̄4) = 0

x̄3 =
4M2∆L2

1Iref x̄
2
4 + 2L1VinM(η1M

2 − η2L2)x̄4 + Vin(η1M
4 − η2L

2
1L

2
2)

L1L2(4L1∆IrefMx̄4 + Vin(η1M2 − η2L1L2))
= g(x̄4) (4.51)

con η1 = ∆2 + 2∆Iref + I2ref y η2 = ∆2 − 2∆Iref + I2ref . De ah́ı, que para cualquier condición que
satisfaga con la condición x̄3 > g(x̄4) todas las trayectorias de modelo promedio definido en la ecuación
(4.34) alcanzarán la superficie de deslizamiento y convergerán al punto de equilibrio estable.

Trayectoria T4

Un análisis similar al anterior se lleva a cabo sobre el modelo promedio obtenido en la ecuación
(4.46). Los valores de los parámetros corresponden a los de la tabla 4.1. Nuevamente, se asume un
valor constante del valor de referencia Iref = 4.8e− 7 y el ancho de banda de la función de histéresis
∆ = 45e−8. La figura 4.6 muestra el diagrama de fases, el cual presenta un comportamiento semejante
al diagrama de fase anterior. Se visualizan algunas trayectorias solución (traza roja) para condiciones
iniciales arbitrarias. Nuevamente, la frontera entre la región de estabilidad e inestabilidad está dada
por la trayectoria del valor promedio de la corriente en el inductor L1. Es decir, de la primera expresión
en la ecuación (4.44) se tiene

x̄1 =
ipk1d1

2
= h1(x̄3, x̄4) = 0

x̄3 =
M(VinM + L1x̄4)

L1L2
= g(x̄4) (4.52)
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Figura 4.6: Diagrama de fase del modelo promedio para la trayectoria T4

Una consecuencia directa de la figura anterior es que para cualquier condición inicial que cumpla con
la restricción x̄3 > g(x̄4), todas las trayectorias solución del modelo promedio convergerán al punto de
equilibrio estable.

4.2.3. Simulaciones del control de corriente

En esta sección se presentan los resultados de simulación del control de corriente utilizando el modelo
lineal complementario del convertidor Boost acoplado magnéticamente dado en las ecuaciones (3.17)
y (3.20). Nuevamente se utiliza el método numérico de backwards Euler de paso fijo para obtener
la solución del modelo lineal complementario, junto a una solución espećıfica para el problema lineal
complementario. Ambos algoritmos se han implementado en Matlab. El paso de integración utilizado
en las siguientes simulaciones se fija en Tm = 5 · 10−7.

Por otro lado, se presentan las simulaciones de la dinámica promedio para las trayectorias del
convertidor en estado estacionario

∑
ss = (T3, T4) analizadas en la sección anterior. Las soluciones

de los modelos promedio se obtuvieron mediante el método numérico ode45 de Matlab.

Trayectoria T3

Los valores de los parámetros utilizados en la simulación se presentan en la tabla 4.1. Aśı, bajo la
hipótesis de un valor constante del valor de referencia Iref = 4.8 · 10−7 y partiendo de condiciones
x(0) = [0, 0, 0, 0] la dinámica del convertidor usando el modelo lineal complementario definido por la
ecuaciones (3.17) y (3.17) bajo régimen de deslizamiento se muestra en la figura 4.7. De la gráfica de
la superficie de deslizamiento 4.7(f) se evidencia que la condición para tener modo de deslizamiento
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se satisface.

Por otro lado, la traza roja de la figura 4.8 muestra las trayectorias del modelo promedio (4.34)
partiendo de condiciones iniciales x̄(0) = [15, 0], mientras que la traza azul corresponde al modelo
lineal complementario del convertidor bajo régimen de deslizamiento. A partir de los resultados de
simulación se evidencia que la trayectoria de la dinámica promedio converge al punto de equilibrio
x̄ = [46.36, 73.63]. Por consiguiente, de las expresiones en (4.30) se obtiene el ciclo de trabajo
d = 72.13% y la frecuencia de conmutación f = 51.13kHz.

Trayectoria T4

Los resultados del modelo lineal complementario bajo régimen de deslizamiento para T4 se muestran
en la figura 4.9. De manera similar, se asume un valor constante del valor de referencia Iref = 4.8 ·10−7

y se toman condiciones iniciales en x(0) = [0, 0, 0, 0]. Los valores de los parámetros utilizados en la
simulación se presentan en la tabla 4.1 a excepción del valor del ancho de banda de la función de
histéresis ∆ = 45 · 10−8. Nuevamente de la trayectoria de la superficie de deslizamiento se evidencia
que la condición para tener modo de deslizamiento se satisface.

La figura 4.10 muestra las trayectorias del modelo promedio (4.46) partiendo de condiciones iniciales
x̄(0) = [15, 0]. La traza roja corresponde a la dinámica promedio y la traza azul al modelo
lineal complementario del convertidor bajo régimen de deslizamiento. A partir de los resultados de
simulación se evidencia que la trayectoria de la dinámica promedio converge al punto de equilibrio
x̄ = [42.72, 75.52]. De las expresiones en (4.43) se obtiene el ciclo de trabajo d = 71.21% y la frecuencia
de conmutación f = 4.48kHz.

4.3. Control de voltaje

Para el lazo de control externo de la figura 4.1 se diseña un control del tipo PI, cuya dinámica está dada
por

Gc(s) = Kp

(
1 +

1

Tis

)
(4.53)

donde Kp es la ganancia proporcional y Ti es la constante de tiempo integral. El objetivo de este lazo
de control es mantener la componente dc del voltaje de salida vR cerca del valor de referencia Vref

dado. El diseño del control PI se realiza a partir de métodos de diseño para sistemas lineales. Este
diseño se lleva a cabo sobre el modelo de segundo orden obtenido en la sección anterior. En particular,
se hace uso del modelo promedio de segundo orden obtenido para la trayectoria T3 definido en la
ecuación (4.34). Reescribiendo esta última expresión de manera simplificada se tiene

˙̄x = f̄(x̄, Iref )

y = h(x̄) (4.54)
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Figura 4.7: Simulación del lazo de corriente para la trayectoria T3 usando el modelo lineal
complementario
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Figura 4.8: Simulación del lazo de corriente para la trayectoria T3 usando el modelo lineal
complementario y el modelo promedio de segundo orden
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Figura 4.9: Simulación del lazo de corriente para la trayectoria T4 usando el modelo lineal
complementario
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Figura 4.10: Simulación del lazo de corriente para la trayectoria T4 usando el modelo lineal
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donde x̄ = [x̄3, x̄4]
T . Este último es linealizado alrededor del punto de operación (I∗ref , x̄3

∗, x̄4
∗), cuya

expresión linealizada está dada por

˙̄xδ = Āx̄δ + B̄Iδ

yδ = C̄x̄δ (4.55)

con

Ā = ∂
∂x̄(f(x̄, Iref ))

∣∣
x̄∗,I∗ref

, B̄ = ∂
∂Iref

(f(x̄, Iref ))
∣∣∣
x̄∗,I∗ref

, C̄ = ∂
∂x̄(h(x̄))

∣∣
x̄∗

x̄δ = x̄− x̄∗, Iδ = Iref − I∗ref , yδ = y − ȳ∗
(4.56)

Puesto que las expresiones obtenidas de la linealización jacobiana resultan ser bastante complejas, el
análisis consistirá en el modelo numérico lineal del convertidor. Aśı, para los parámetros de la tabla
4.1 y el punto de operación I∗ref = 4.8e− 7, x̄3

∗ = 46.36 y x̄4
∗ = 73.63 la función de transferencia que

relaciona la tensión de salida incremental con el valor incremental de la corriente está dada por

G(s) =
2.583 · 1011s+ 1.498 · 1015

s2 + 9795s+ 1.061 · 107
(4.57)

De la ecuación anterior se tiene que para los valores nominales el modelo lineal presenta dos polos
reales diferentes estables ubicados en s1 = −8554.75 y s2 = −1240.24 y un cero en s = −5799.45. Por
lo tanto, el punto de equilibrio es un nodo estable.

Aśı, de las ecuaciones (4.53) y (4.57) se obtiene la función de transferencia del sistema en lazo cerrado
dada por

G1(s) =
7 · 108Ti(369 · s+ 2.14 · 106)s

s3 + δ1s2 + δ2s+ δ3
(4.58)

con

δ1 = (2.5830 · 1011Kp + 9795)

δ2 = (2.5830 · 1011Kp

Ti
+ 1.4980 · 1015Kp + 1.0610 · 107)

δ3 = 1.4980 · 1015Kp

Ti

Para calcular las ganancias del control PI que logre regular la componente dc del voltaje de salida
al valor deseado Vref = 120 se recurre al método de la asignación de polos simple. De esta forma se
desea que la dinámica en lazo cerrado cumpla con algunos criterios como la máxima rapidez, mı́nimo
de oscilaciones posibles y la máxima exactitud ante perturbaciones. De ah́ı, que el siguiente polinomio
caracteŕıstico está dado por

pd(s) = (s+ τωn)(s
2 + 2ζωn + ω2

n) (4.59)

con τ = 12.98, ωn = 656.87 y ζ = 0.96. Igualando el polinomio caracteŕıstico de la ecuación (4.58) con
la ecuación (4.59) se obtiene los valores de los coeficiente del control PI.

Kp = 7.27 · 10−13 Ti = 2.95 · 10−7 (4.60)
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4.3.1. Simulación del control de voltaje

El propósito de esta sección es mostrar a través de simulaciones la efectividad de la ley de control en
cascada esbozado en la figura 4.1 usando el modelo lineal complementario del convertidor obtenido en
las ecuaciones (3.17) y (3.20). Al igual que las simulaciones del lazo de corriente, el método númerico
utilizado para obtener la solución del modelo lineal complementario es el backwards Euler, junto a una
solución espećıfica para el problema lineal complementario. Ambos algoritmos se han implementado
en Matlab. El paso de integración utilizado en las siguientes simulaciones se fija en Tm = 5 · 10−7.

Por otra parte, cabe destacar que el controlador PI diseñado, es discretizado utilizando una
aproximación rectangular. Aśı, la expresión en timpo discreto del control está dada por

Gd(z) = Kp +
KpTm

Ti

1

z − 1
(4.61)

A continuación se presentan tres escenarios diferentes para evaluar la ley de control diseñada. En el
primero se introducen perturbaciones en la carga. En el segundo se introducen perturbaciones en el
voltaje de entrada Vin y en el último se aplican cambios en el valor de referencia Vref . Los valores
de los parámetros utilizados en el convertidor se muestran en la tabla 4.1. Aśı, una vez obtenidos los
valores de los coeficientes del control PI y fijado el ancho de la función de histéresis en ∆ = 4 · 10−8

se tienen los siguientes resultados

1. Perturbaciones en la carga

El objetivo de control es regular la componente dc del voltaje de salida vR al valor de referencia
Vref = 120V. Las condiciones iniciales son x(0) = [0, 0, 0, 0]. La figura 4.11 muestra las
trayectorias de las corrientes en los inductores, la superficie de deslizamiento y el voltaje de salida
cuando se produce un cambio en el valor nominal de la carga R = 113Ω al valor R = 153Ω.
Este cambio es aplicado durante el intervalo de tiempo 0.2 < t < 0.4. Se puede visualizar que la
dinámica del voltaje de salida vR presenta un sobre pico en los instantes de tiempo en los que se
introduce la perturbación en la carga. Sin embargo, la ley de control diseñada logra recompensar
rápidamente al valor deseado.

2. Perturbaciones en el voltaje de entrada

Nuevamente, el objetivo de control es regular la componente dc del voltaje de salida vR al valor
de referencia Vref = 120V. Las condiciones iniciales son x(0) = [0, 0, 0, 0]. La figura 4.12 muestra
las trayectorias de las corrientes en los inductores, la superficie de deslizamiento y el voltaje de
salida. Durante el intervalo de tiempo 0.05 < t < 0.1 se produce el cambio en el valor nominal
del voltaje de entrada al valor Vin = 15V. Se puede apreciar que la ley de control diseñada logra
estabilizar el voltaje de salida vR en el valor deseado. Sin embargo, en los instantes de tiempo
donde se producen las perturbaciones, la dinámica del voltaje de salida presenta un sobre pico
alrededor del 18% con un tiempo de convergencia alrededor de 0.01s.
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3. Cambios en el valor de referencia

En este último escenario se evalúa la ley de control diseñada frente a los cambios en el valor
de referencia. La figura 4.13 muestra las trayectorias de las corrientes en los inductores L1 y
L2, la superficie de deslizamiento y el voltaje de salida vR. Se toman condiciones iniciales en
x(0) = [0, 0, 0, 0]. De la simulaciones se visualiza un seguimiento estable y robusto del voltaje de
salida frente a los diferentes cambios aplicados en el valor de referencia, estos son, Vref = 72V,
Vref = 144V y Vref = 100V. Los diferentes valores de referencia se mantiene durante t = 0.2s.

4.4. Conclusiones

En este caṕıtulo se ha diseñado un esquema de control en cascada para el convertidor Boost de induc-
tancias acopladas. Para el lazo interno del esquema de control se diseño un control basado en SMC.
Mientras que el lazo externo adopta un control del tipo PI. Este tipo de arquitecturas de control
presenta notables ventajas debido a las propiedades relevantes de la estrategia de control SMC.

El diseño de la estrategia de control se llevó a cabo utilizando el modelo lineal complementario del
convertidor, el cual toma en cuenta la dinámica h́ıbrida inherente en los convertidores de potencia. Por
otro lado, condiciones suficientes para garantizar la existencia de modo de deslizamiento son presen-
tadas. También se llevo a cabo un análisis de la dinámica promedio para el convertidor bajo estudio.
Seguidamente mediante un análisis cualitativo de la estabilidad del convertidor en régimen de desliza-
miento se proporciona información relevante sobre el comportamiento global del convertidor, además
que se caracterizó los puntos de equilibrios y se establecieron restricciones sobre las condiciones ini-
ciales para garantizar modo de deslizamiento.

Los resultados de simulación revelan la efectividad y desempeño del control diseñado frente a pertur-
baciones en la carga, voltaje de alimentación y cambios en el voltaje de referencia.

Por último, cabe destacar que la aplicación de SMC en modelos lineales complementarios no ha sido
explorada en la literatura hasta el momento. En trabajos futuros se propone un análisis general de la
dinámica ideal de deslizamiento para sistemas lineales complementarios.
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Caṕıtulo 5

Implementación y Resultados
Experimentales

En este caṕıtulo se presenta una visión general del diseño, implementación experimental del prototipo
del convertidor Boost acoplado magnéticamente y evaluación de la ley de control diseñada en el
caṕıtulo anterior. Se presentan las etapas básicas involucradas en el sistema en lazo cerrado y los
resultados prácticos obtenidos. Además, la robustez de la ley de control diseñada será validada
experimentalmente introduciendo cambios bruscos en el voltaje de entrada y la carga.

5.1. Implementación experimental

La figura 5.1 muestra el diagrama de bloques funcional del convertidor junto con la ley de control
diseñada. Ésta ilustra todos los componentes básicos que serán necesarios para la implementación.
Los principales bloques son:

1. Circuito de potencia

El diagrama del circuito eléctrico del convertidor se muestra en la figura 5.1. Se desea que
la potencia nominal del convertidor diseñado sea de 127W. Aśı, los parámetros nominales
del circuito eléctrico adoptados para todos los experimentos de validación son los siguientes:
voltaje de entrada Vin = 12V dc, los valores del par de bobinas acopladas son L1 = 74.03µH
y L2 = 523.2µH, y la inductancia mutua M = 195µH, los valores de los capacitores son
C1 = C2 = 22.5µF . Los diodos D1 y D2 son diodos rectificadores del tipo 60EPU02 60A
200 Vrrm. El interruptor se implementó usando un transistor MOSFET IRFPS40N50L N-CH
500V 46A con una resistencia de salida máxima de RDS = 0.1Ω. Adicionalmente, este circuito
cuenta con un capacitor de 2.2nF conectado en paralelo con el MOSFET con el objetivo de
disminuir las oscilaciones en el voltaje entre los terminales del surtidor y drenador del MOSFET
y otro capacitor de igual valor conectado en paralelo con el diodo D2, también para disminuir
las oscilaciones y el pico en el voltaje del diodo cuando éste no conduce. Pues estas oscilaciones
pueden generar señales de ruido considerables y pueden causar daños en el diodo si las oscilaciones
o el pico de voltaje exceden los ĺımites de tensión del mismo.
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Figura 5.1: Diagrama de bloques de la implementación

2. Sensado y acondicionamiento de señales

Para la implementación del control del convertidor se requiere la medida de las corrientes del
inductor acoplado y el voltaje de salida del convertidor. En esta tarjeta las señales eléctricas han
sido procesadas por circuitos apropiados que permiten el escalado y filtrado de las señales medi-
das. Las corrientes en los inductores iL1 y iL2 se han medido usando transductores de corriente
de efecto hall del tipo LEM LA 55-P 50 A. Estas señales se han acondicionado para propor-
cionar la función de la superficie de deslizamiento de la ecuación (4.2). Las corrientes iL1 y iL2

entregadas por los transductores se hacen pasar por las resistencias de medida RM1 = 150Ω
y RM2 = 390Ω respectivamente. De esta manera se generan señales de voltajes proporcionales
v′L1

= (RM1/G1)iL1 y v′L2
= (RM2/G2)iL2 a las corrientes que pasan por RM1 y RM2 respectiva-

mente, donde G1 y G2 son las tasas de conversión de los sensores en iL1 e iL2 respectivamente.
Luego mediante una circuiteŕıa basada en amplificadores operacionales se construye la función
de la superficie de deslizamiento a partir de las señales de voltaje acondicionadas. Este último
circuito será detallado en el bloque de control.

Cabe destacar, que las amplitudes de las señales acondicionadas deben estar en el rango de ope-
ración del convertidor ADC del procesador digital de señales eZdsp F28335 Starter Kit (DSK)
desarrollada por Texas Intruments. El rango de tensión analógica que soporta cada canal del
ADC es 0− 3.3V.
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Figura 5.2: Configuración del DSP TMS320F28335 usando SimCoder de Psim

Por otro lado, el voltaje de salida del convertidor vR se acondiciona también en el rango de
0−3.3V mediante un divisor de tensión, cuya salida será v

′
R = GvR. Donde G representa la tasa

de conversión resistiva del divisor de tensión.

3. Supervisión

El objetivo de este bloque es proteger los componentes del circuito, supervisando los niveles de
las corrientes en los inductores iL1 y iL2 y el nivel de tensión del voltaje de salida del convertidor
vR. Para ello se ha utilizado el procesador digital de señales eZdsp F28225. Esta tarjeta dispone
de un controlador de señales digitales DSC TMS320F28335 con potencia de cálculo de 32 bits
en coma flotante con velocidad de operación de 150 MHz. Además posee un convertidor ADC de
12 bits con 16 canales de entrada. Las entradas del ADC son las corrientes de los inductores y el
voltaje de salida del convertidor. La frecuencia de muestreo con la que se accede al convertidor
ADC es de 250 KHz. El programa que lleva a cabo la rutina de supervisión ha sido desarrollado
en código C a partir del modulo SimCoder de Psim. Este módulo además permite configurar los
canales del ADC, los puertos GPIO de propósito general y las interrupciones para el DSP eZdsp
F28225. La figura 5.2 muestra una visión general de la configuración del hardware de la tarjeta
DSC TMS320F28335 y del código C utilizado en el bloque de supervisión.

Por otro lado, la compilación de la rutina de supervisión se lleva a cabo mediante la herramienta
de programación Code Composer Studio(CCS) de Texas Intruments. Esta rutina, básicamente
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Figura 5.3: Esquema del circuito del control analógico

consiste en mantener un uno lógico a la salida mientras los valores medidos se encuentran por
debajo de los niveles máximos permitidos (iL1 <= 25A, iL2 <= 15A, vR <= 150V). Una vez
que los valores medidos sobrepasan los valores máximos se desencadena una interrupción de
programa manteniendo un cero lógico a la salida que deshabilita el driver del interruptor.

4. Control

Este bloque se compone de los circuitos de los lazos de control de corriente y voltaje. Estos
circuitos se llevan a cabo utilizando configuraciones básicas con amplificadores operacionales. La
figura 5.3 muestra el circuito analógico de la ley de control diseñada.

El control PI diseñado para el lazo de control de voltaje se compone de amplificadores
operacionales del tipo TL071 de Texas Intruments. Este tipo de amplificador es usado para
el cálculo de la señal de error (e

′
= V

′
ref − v

′
R), la parte proporcional e integral y la suma de

los términos proporcional e integral del control PI, cuyas salidas están identificadas como los
nodos U1, U3, U4 y U5 respectivamente en la figura 5.3. Los coeficientes Kp y el tiempo integral
Ti cumplen con las especificaciones de control definidas en el caṕıtulo anterior, como menor
sobredisparo y menor tiempo de asentamiento. Adicionalmente para estos coeficientes se han
utilizado valores estándar de los componentes analógicos. Por consiguiente, las expresiones de
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las ganancias del control PI están dadas por

Kp =
Rp1

Rp2

, Ki =
1

CiRi
(5.1)

Aśı, el nodo U5 en la figura 5.3 proporciona el valor de referencia (v∗) del lazo de corriente, o lo que
es lo mismo el valor equivalente al término independiente de la ecuación de la superficie en (4.2).
Una vez obtenido este valor se procede a la implementación de la superficie de deslizamiento. Para
ello se han usado los amplificadores OP4676 y AD818ANZ de Analogog Devices. Cabe destacar
que a la función de la superficie se le añade un voltaje dc de offset v̄ = 2.5V con el fin de evitar
que esta señal sea susceptible al ruido. Aśı pues, la función de la superficie de deslizamiento
una vez acondicionadas las señales de corrientes usada en la implementación está dada por la
siguiente función

s =

(
v′L1

Rs4

+
v′L2

Rs5

− v∗

Rs3

+
v̄

Rs6

)
Rs1 (5.2)

Esta última señal luego es transformada en una señal cuadrada de amplitud 0− 5V a través de
un disparador de Schmitt. Él cual se ha implementado con un amplificador operacional LM311.
Aśı, la señal obtenida en el nodo U9 es la que actuará sobre el MOSFET. La frecuencia de
conmutación se fija mediante el ajuste de la banda de histéresis dado por la relación entre
Ru2/(Ru1 +Ru2).

5. Tarjeta del driver del interruptor

La función principal de esta tarjeta es permitir la conmutación controlada del MOSFET. La señal
proveniente de la ley de control es transformada en una señal lógica. Ésta última representa la
señal de entrada del driver, la cual determinará el estado deseado del interruptor y cuya salida
es una señal analógica que permite la activación/desactivación del interruptor. Además, otra
función importante de esta tarjeta es proteger la etapa del control ante posibles fallos en la
etapa de potencia.

5.2. Resultados experimentales

La figura 5.4 muestra una visión general del hardware utilizado para validar experimentalmente
la ley de control diseñada en el caṕıtulo anterior. En esta figura se distinguen los bloques básicos
comentados en el apartado anterior. Los valores de los parámetros del convertidor son los de
la tabla 4.1. La figura 5.5 muestra la evolución durante el transitorio y el estado estacionario
de las trayectorias del voltaje de salida vR (traza azul) y la corriente en el inductor L1 (traza
magenta) partiendo desde condiciones iniciales cero. Se observa que el controlador diseñado
logra estabilizar el voltaje de salida en el valor del voltaje de referencia deseado Vref = 120V. La
dinámica del voltaje de salida se corresponde con la de un sistema de primer orden. El tiempo
de establecimiento es aproximadamente 35ms. En la figura 5.6 se muestra la componente ac del
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Figura 5.4: Implementación del hardware de la ley de control y del prototipo del convertidor Boost
acoplado magnéticamente

voltaje de salida.

En la figura 5.7(a) se muestran las trayectorias en estado estacionario de las corrientes en los
inductores L1 (traza magenta) y L2 (traza verde), la superficie de deslizamiento (traza roja) y
de la señal de activación del driver o acción de control u (traza azul). De las trayectorias de las
corrientes se evidencia que las formas de ondas se corresponden con las transiciones topológicas
de la trayectoria T4 del cuadro 2.1. Por otro lado, de la trayectoria de la superficie de desliza-
miento se observa que la condición de alcance y existencia para tener modo de deslizamiento
sobre s(x) = 0 se satisfacen. Además se visualiza que al principio del periodo de conmutación
aparece una pequeña variación de la pendiente en la superficie. Sin embargo en los resultados
teóricos este efecto no se observa. Estas diferencias pueden deberse a la calidad de las señales
medidas, los elementos parásitos que no han sido considerados, o la excitación de la dinámica
no modelada (sensores de corriente) en el modelo del convertidor. La frecuencia de conmutación
es de 41.6KHz y el ciclo de trabajo es d = 75.0%.

Nuevamente en la figura 5.7(b) se observa el comportamiento en estado estacionario de las
corrientes en los inductores L1 (traza magenta) y L2 (traza verde), la superficie de deslizamiento
(traza roja) y de la señal de activación del driver o acción de control u (traza azul) al evaluar
el sistema a una frecuencia de conmutación mayor de 74.0KHz, es decir disminuir la banda de
histéresis del comparador, nótese que la variación de la pendiente de la superficie de deslizamiento
al principio del periodo de conmutación se hace más evidente. De modo que si se aumenta aun
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más la frecuencia de conmutación, esto provocaŕıa conmutaciones erróneas en el interruptor. El
ciclo de trabajo obtenido en esta última prueba es de d = 77.7%. Por otro lado, otras pruebas
importantes para validar la ley de control diseñada son la robustez de la ley de control diseñada
ante cambios en el voltaje de entrada y la carga. La figura 5.8 muestra las trayectorias del voltaje
de salida (traza azul) y la corriente del inductor L1 (traza magenta) frente a variaciones en la
carga R. En la figura 5.8(a) se cambia del valor nominal R = 113Ω al valor de R = 213Ω. Se
evidencia un sobrepico en la trayectoria del voltaje de salida aproximadamente del Mp = 6.66%,
aun aśı el controlador logra rechazar la perturbación en un tiempo menor a 10ms. De manera
similar, en la figura 5.8(b) se produce un cambio en la carga del valor R = 213Ω al valor nominal
R = 113Ω. En este caso, se evidencia un subpico en la trayectoria del voltaje de salida cuando se
produce la perturbación en la carga de aproximadamente Mp = 8%. Nuevamente el controlador
logra rechazar la perturbación en un tiempo menor a 15ms.

De manera similar, la figura 5.9 muestra las trayectorias del voltaje de salida (traza azul) y la
corriente en el inductor L1 (traza magenta) cuando se producen perturbaciones en la fuente de
entrada. En particular, la figura 5.9(a) corresponde a un incremento en el voltaje de entrada
de Vin = 10V a Vin = 12V. Se aprecia un sobre pico en el voltaje de salida menor al 8.5%
cuando se produce la perturbación. Sin embargo el controlador logra estabilizar el voltaje de
salida en el valor deseado en un tiempo menor a 15ms. De igual modo, la figura 5.9(b) muestra
las trayectorias del voltaje de salida (traza azul) y la corriente en el inductor L1 (traza magenta)
cuando se produce un decremento en el voltaje de entrada de Vin = 12V a Vin = 10V, nuevamente
se evidencia que el controlador logra rechazar la perturbación en el voltaje de salida en un tiempo
menor a 16ms a pesar del subpico del Mp = 6.6% que aparece en el voltaje de salida cuando se
produce la perturbación.

5.3. Conclusiones

En este caṕıtulo se ha abordado la implementación del sistema propuesto. El cuál se compone de
un convertidor Boost acoplado magnéticamente y un lazo de control para el convertidor. El diseño
del control involucra dos lazos de control. Un lazo interno con el objetivo de regular la suma de las
corrientes promedio de los inductores acoplados magnéticamente, el cual ha sido diseñado en base a la
teoŕıa de control en modo de deslizamiento. Y un lazo externo para el cual se implementó un control de
tipo PI con el fin de regular la dinámica del voltaje de salida del convertidor. Para la implementación
del sistema se utilizaron componentes analógicos comerciales proporcionando aśı un escenario realis-
ta para evaluar la ley de control diseñada. Dicha implementación cumple con las especificaciones de
control deseados. La máxima potencia de salida es de 127W, una tasa de conversión de diez veces
el voltaje de entrada Vin = 12V, frecuencia de conmutación de 40Khz y ciclo de trabajo alrededor
d = 74%.

Las pruebas experimentales corroboran la efectividad del control diseñado. El controlador diseñado
logra estabilizar rápidamente el voltaje de salida en el valor deseado Vref = 120V sin presentar sobre
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Figura 5.5: Trayectorias del voltaje de salida vR y corriente en el inductor L1

Figura 5.6: Componente ac del voltaje de salida vR
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(a) Decremento del valor de la frecuencia de conmutación f

(b) Incremento del valor de la frecuencia de conmutación f

Figura 5.7: Trayectorias en estado estacionario de las corrientes en los inductores iL1 , iL2 , superficie
de conmutación s(x) y la acción de control u
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(a) Perturbación en la carga: Incremento del valor de la carga R

(b) Perturbación en la carga: Decremento del valor de la carga R

Figura 5.8: Trayectorias del voltaje de salida vR y la corriente en el inductor L1 frente a pertubaciones
en la carga R
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(a) Perturbación en el voltaje de entrada: Incremento del valor de Vin

(b) Perturbación en el voltaje de entrada: Decremento del valor de Vin

Figura 5.9: Trayectorias del voltaje de salida vR y la corriente en el inductor L1 frente a perturbaciones
en el voltaje de entrada Vin
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pico en la tensión de salida. La dinámica del voltaje de salida se corresponde cualitativamente a los
resultados obtenidos mediante simulación en el caṕıtulo anterior. Adicionalmente se llevaron a cabo
pruebas de robustez del controlador diseñado frente a perturbaciones en la carga y el voltaje de ali-
mentación. Se han introducido cambios bruscos en el valor de la carga del valor nominal R = 113Ω
a R = 213Ω y viceversa. A pesar de que la tensión de salida del convertidor exhibe un sobre pico
(subpico) cuando se aplica el incremento (decremento) en el valor de la carga, el controlador logra
estabilizar rápidamente el voltaje de salida en el valor deseado luego de un transitorio muy breve. El
mismo comportamiento se obtuvo cuando se han aplicado cambios bruscos en el voltaje de entrada,
ya sea aumentando o disminuyendo el valor del voltaje de entrada.

Por otra parte, de los resultados experimentales se evidencia que la trayectoria de la superficie de
deslizamiento se degrada a frecuencias elevadas. Por lo tanto, para asegurar que las conmutaciones
en el interruptor no sean erróneas, es decir que no se produzcan múltiples conmutaciones durante
el tiempo de activación y/o desactivación del interruptor, se debe imponer un ĺımite máximo en la
frecuencia de conmutación. En algunas aplicaciones es deseable tener una frecuencia de conmutación
fija, puesto que el diseño del convertidor se puede optimizar, además se minimizan las pérdidas debido a
la conmutaciones en el interruptor, se reducen las interferencias electromagnéticas, entre otras razones.



Caṕıtulo 6

Conclusiones

En este caṕıtulo se recopilan las principales conclusiones de esta tesis y además se plantean algunas
áreas de futuras ĺıneas de investigación.

En el caṕıtulo 2 se abordó un análisis del funcionamiento del convertidor Boost acoplado magnética-
mente. Se determinó las distintas configuraciones topológicas factibles que pueden aparecer en CCM y
DCM en estado estacionario. Además mediante el uso de los principios convencionales en el análisis de
circuitos, estos son el balance de volts-s a través del inductor y el principio de conservación de la carga
a través de un capacitor y la aproximación de rizado pequeño se determinó la relación de conversión
ideal M(d) para cada uno de modos de operación del convertidor Boost acoplado. Adicionalmente se
determinó el ĺımite cŕıtico entre CCM y DCM.

La dinámica del convertidor Boost acoplado se obtuvo en el caṕıtulo 3 mediante dos enfoques diferentes.
En particular, se utilizo el enfoque predominante en la literatura en el modelado de convertidores de
potencia basado en el modelo promedio. La utilización de este enfoque implica tener un conocimiento
a priori de los modos o topoloǵıas del convertidor que aparecen en un ciclo de conmutación en es-
tado estacionario. Debido a las diferentes configuraciones topológicas que se pueden presentar en el
convertidor Boost acoplado tanto en CCM como DCM se hace necesario un modelo promedio único
para cada uno de los modos. Aunque la dinámica obtenida del convertidor con este enfoque resulta
en algunos casos bastante compleja, dicho modelo permite el cálculo de los puntos de equilibrio, un
aspecto fundamental en la teoŕıa de control.

Por otro lado, el modelo del convertidor Boost acoplado obtenido mediante un enfoque h́ıbrido basado
en sistemas lineales complementarios permite describir la dinámica del convertidor sin importar cuales
configuraciones topológicas aparecen en un ciclo de conmutación en estado estacionario. De ah́ı, que
un único modelo es suficiente para describir la dinámica tanto en CCM como DCM. Ciertamente el uso
de modelos más complejos, conllevan a que los análisis de estabilidad, observabilidad, controlabilidad
y diseño de controladores no resulten triviales.

Los modelos obtenidos han sido validados mediante simulación con el modelo del convertidor Boost
acoplado proporcionado por la herramienta de simulación de circuitos eléctricos Psim. Si bien con el
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modelo promedio se alcanza el punto de equilibrio del convertidor durante el estado estacionario, la
exactitud del modelo se ve afectada cuando la frecuencia de conmutación es muy elevada. No obstante,
el modelo h́ıbrido obtenido basado en la teoŕıa de LCS logra describir la dinámica del convertidor tanto
en el estado transitorio como en el estado estacionario.

El caṕıtulo 4 se dedicó al diseño de una ley de control para el convertidor Boost acoplado. El diseño
del control se llevo a cabo a partir del modelo promedio de orden reducido obtenido del modelo lineal
complementario del convertidor. El controlador propuesto posee una arquitectura de control en casca-
da, cuyo lazo interno está basado en un control no lineal similar al control en modo de deslizamiento,
mientras que para el lazo externo se diseño una estrategia de control del tipo PI. Adicionalmente se
han presentados condiciones suficientes que garantizan régimen de deslizamiento. Aśı como también,
un análisis de la dinámica que tiene lugar cuando se tiene modo de deslizamiento y un análisis cuali-
tativo de la estabilidad de dicha dinámica.

La efectividad y desempeño del controlador diseñado es verificada mediante simulación usando el mode-
lo h́ıbrido basado en LCS del convertidor ante perturbaciones en la carga, voltaje de alimentación y
cambios en el voltaje de referencia.

Finalmente en el caṕıtulo 5 se contrastó mediante resultados experimentales la efectividad de la ley
de control diseñada frente a perturbaciones en la carga y en el voltaje de entrada. Los resultados
experimentales obtenidos son suficientes para mostrar la robustez del controlador diseñado. Además,
las diferencias de las trayectorias del convertidor obtenidas mediante simulación con respecto a los
resultados experimentales son despreciables. El prototipo del convertidor y diseño del lazo de control
se construyo usando componentes analógicos comerciales.

6.1. Trabajos futuros

Algunos de los puntos claves para ser tratados en trabajos futuros son:

Un análisis profundo para determinar cuál de la diferentes configuraciones topológicas que
aparecen en estado estacionario en DCM minimiza las pérdidas en el convertidor. Lo cual
implicaŕıa un diseño óptimo de los todos los componentes del circuito.

Otro punto de interés, seŕıa determinar de manera anaĺıtica la estabilidad del modelo lineal
complementario del convertidor.

Hasta el momento, no existe en la literatura una teoŕıa general para describir la dinámica ideal
de deslizamiento para modelos basados en la teoŕıa de LCS.

Parte del trabajo futuro puede estar orientado al uso de modelos lineales complementarios y
control por modo de deslizamiento en otras topoloǵıas de convertidores.
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Por otro lado, se puede explotar el modelo lineal complementario del convertidor con otras
estrategias de control ya sean lineales o no lineales.
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Apéndice A

Análisis de la relación de conversión
ideal

Las siguientes ecuaciones corresponden al análisis de conversión ideal para la trayectorias identificadas
como T3 y T4 en esta tesis.

Trayectoria T3

[>restart;
[Parámetros del convertidor

[>val := C1 = 0.225e-4, C2 = 0.225e-4, L1 = 0.7403e-4, L2 = 0.5232e-3, M = 0.195e-3, R

= 113, T = 1/20000, Vin = 12;

[Dinámica del inductor acoplado

[>eqA := vL1 = L1*(diff(iL1(t), t))+M*(diff(iL2(t), t)), vL2 = L2*(diff(iL2(t),

t))+M*(diff(iL1(t), t));

[Relación corriente-tensión de los condensadores

[>eqB := iC1 = C1*(diff(vC1(t), t)), iC2 = C2*(diff(vC2(t), t));

[Topologı́a q8

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores

(L1,L2)

[>eq8c := diff(iL1(t), t) = M*vC2/(-M*M+L1*L2)+L2*Vin/(-M*M+L1*L2), diff(iL2(t),

t) = -L1*vC2/(-M*M+L1*L2)-M*Vin/(-M*M+L1*L2), diff(vC1(t), t) = -(vC1+vC2)/(R*C1),

diff(vC2(t), t) = (iL2*R-vC1-vC2)/(R*C2);

[ Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los

condensadores;

[>eq8dv := subs(eq8c, eqA);

[>eq8di := subs(eq8c, eqB);
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[Topologı́a q7

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores

(L1,L2)

[>eq7c := diff(iL1(t), t) = Vin/L1, diff(iL2(t), t) = 0, diff(vC1(t), t) =

-(vC1+vC2)/(R*C1), diff(vC2(t), t) = -(vC1+vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los

condensadores;

[>eq7dv := subs(eq7c, eqA);

[>eq7di := subs(eq7c, eqB);

[Topologı́a q4

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores

(L1,L2)

[>eq4c := diff(iL1(t), t) = -L2*vC1/(-M*M+L1*L2)+M*vC2/(-M*M+L1*L2)

+L2*Vin/(-M*M+L1*L2), diff(iL2(t), t) = M*vC1/(-M*M+L1*L2)

-L1*vC2/(-M*M+L1*L2)-M*Vin/(-M*M+L1*L2), diff(vC1(t), t) = (iL1*R-vC1-vC2)/(R*C1),

diff(vC2(t), t) = (iL2*R-vC1-vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los

condensadores;

[>eq4dv := subs(eq4c, eqA);

[>eq4di := subs(eq4c, eqB);

[Topologı́a q1

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores

(L1,L2)

[>eq1c := diff(iL1(t), t) = 0, diff(iL2(t), t) = -vC2/L2, diff(vC1(t), t) =

-(vC1+vC2)/(R*C1), diff(vC2(t), t) = (iL2*R-vC1-vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los

condensadores;

[>eq1dv := subs(eq1c, eqA);

[eq1di := subs(eq1c, eqB););

[Balance de volt-seg voltaje en los inductores

[>eqBvL1 := rhs(eq8dv[1])*d1*T+rhs(eq7dv[1])*(d-d1)*T+rhs(eq4dv[1])*(d2-d)*T

+rhs(eq1dv[1])*(1-d2)*T;

[>eqBvL2 := rhs(eq8dv[2])*d1*T+rhs(eq7dv[2])*(d-d1)*T+rhs(eq4dv[2])*(d2-d)*T

+rhs(eq1dv[2])*(1-d2)*T;

[Balance de volt-seg voltaje en los condensadores

[>eqBiC1 := rhs(eq8di[1])*d1*T+rhs(eq7di[1])*(d-d1)*T+rhs(eq4di[1])*(d2-d)*T

+rhs(eq1di[1])*(1-d2)*T;

[>eqBiC2 := rhs(eq8di[2])*d1*T+rhs(eq7di[2])*(d-d1)*T+rhs(eq4di[2])*(d2-d)*T

+rhs(eq1di[2])*(1-d2)*T;

[>ipk1 := Vin*d1*T/L1;

[>eqvL14 := Vin-vC1 = -L1*ipk12/((d2-d)*T)+M*ipk22/((d2-d)*T);

[>eqvL24 := -vC2 = L2*ipk22/((d2-d)*T)-M*ipk12/((d2-d)*T);
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[>eqvL18 := Vin = L1*ipk11/(d1*T)-M*ipk21/(d1*T);

[>eqvL28 := -vC2 = M*ipk11/(d1*T)-L2*ipk21/(d1*T);

[>eqD1p := (1/2)*ipk12*(d2-d) = (vC1+vC2)/R;

[>eqD2p := (1/2)*ipk21*d1+(1/2)*ipk22*(d2-d)+(1/2)*(ipk22+ipk21)*(1-d2) = (vC1+vC2)/R;

[>eq:= eqBiC1, eqBiC2, eqBvL1, eqBvL2, eqD1p, eqD2p, eqvL14, eqvL18, eqvL24, eqvL28

[Expresiones en estado estacionario ciclo de trabajo de los diodos D1 y D2, valores

picos de la corriente en los inductores y componente dc de los voltajes en los

condensadores y corrientes en los inductores

[>sol := solve(eq, d1, d2, iL1, iL2, vC1, vC2, ipk11, ipk12, ipk21, ipk22);

Trayectoria T4

[>restart;
[Parámetros del convertidor

[>val := C1 = 0.225e-4, C2 = 0.225e-4, L1 = 0.7403e-4, L2 = 0.5232e-3, M = 0.195e-3, R

= 113, T = 1/20000, Vin = 12;

[Dinámica del inductor acoplado

[>eqA := vL1 = L1*(diff(iL1(t), t))+M*(diff(iL2(t), t)), vL2 = L2*(diff(iL2(t),

t))+M*(diff(iL1(t), t));

[Relación corriente-tensión de los condensadores

[>eqB := iC1 = C1*(diff(vC1(t), t)), iC2 = C2*(diff(vC2(t), t));

[Topologı́a q7

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores

(L1,L2)

[>eq7c := diff(iL1(t), t) = Vin/L1, diff(iL2(t), t) = 0, diff(vC1(t), t) =

-(vC1+vC2)/(R*C1), diff(vC2(t), t) = -(vC1+vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los

condensadores;

[>eq7dv := subs(eq7c, eqA);

[>eq7di := subs(eq7c, eqB);

[Topologı́a q4

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores

(L1,L2)

[>eq4c := diff(iL1(t), t) = -L2*vC1/(-M*M+L1*L2)+M*vC2/(-M*M+L1*L2)

+L2*Vin/(-M*M+L1*L2), diff(iL2(t), t) = M*vC1/(-M*M+L1*L2)

-L1*vC2/(-M*M+L1*L2)-M*Vin/(-M*M+L1*L2), diff(vC1(t), t) = (iL1*R-vC1-vC2)/(R*C1),

diff(vC2(t), t) = (iL2*R-vC1-vC2)/(R*C2);
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[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los

condensadores;

[>eq4dv := subs(eq4c, eqA);

[>eq4di := subs(eq4c, eqB);

[Topologı́a q1

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores

(L1,L2)

[>eq1c := diff(iL1(t), t) = 0, diff(iL2(t), t) = -vC2/L2, diff(vC1(t), t) =

-(vC1+vC2)/(R*C1), diff(vC2(t), t) = (iL2*R-vC1-vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los

condensadores;

[>eq1dv := subs(eq1c, eqA);

[>eq1di := subs(eq1c, eqB););

[Topologı́a q2

[Ecuaciones diferenciales de los voltajes en los condensadores (C1,C2) e inductores

(L1,L2)

[>eq2c := diff(iL1(t), t) = 0, diff(iL2(t), t) = 0, diff(vC1(t), t) =

-(vC1+vC2)/(R*C1), diff(vC2(t), t) = -(vC1+vC2)/(R*C2);

[Ecuaciones de los voltajes en los inductores y de las corrientes en los

condensadores;

[>eq2dv := subs(eq2c, eqA);

[>eq2di := subs(eq2c, eqB);

[Balance de volt-seg voltaje en los inductores

[>eqBvL1 := rhs(eq7dv[1])*d+rhs(eq4dv[1])*(d1-d)+rhs(eq1dv[1])*(d2-d1)

+rhs(eq2dv[1])*(d3-d2);

[>eqBvL2 := rhs(eq7dv[2])*d+rhs(eq4dv[2])*(d1-d)+rhs(eq1dv[2])*(d2-d1)

+rhs(eq2dv[2])*(d3-d2);

[Balance de volt-s coriente en los condensadores

[>eqBiC1 := rhs(eq7di[1])*d+rhs(eq4di[1])*(d1-d)+rhs(eq1di[1])*(d2-d1)

+rhs(eq2di[1])*(d3-d2);

[>eqBiC2 := rhs(eq7di[2])*d+rhs(eq4di[2])*(d1-d)+rhs(eq1di[2])*(d2-d1)

+rhs(eq2di[2])*(d3-d2);

[>ipk1 := Vin*d*T/L1;

[>eqD1p := (1/2)*ipk1*(d1-d) = (vC1+vC2)/R;

[>eqD2p := (1/2)*ipk2*(d2-d) = (vC1+vC2)/R;

[>eqD3p := L2*ipk2/((d2-d1)*T) = vC2;

[>eq := eqBiC1, eqBiC2, eqBvL1, eqBvL2, eqD1p, eqD2p, eqD3p;

[Expresiones en estado estacionario ciclo de trabajo de los diodos D1 y D2, valores

picos de la corriente en los inductores y componente dc de los voltajes en los

condensadores y corrientes en los inductores

[sol := ‘assuming‘([solve(eq, d1, d2, iL1, iL2, vC1, vC2, ipk2)], [L1 >0, L2 >0, M >0,

T >0, d >0, Vin >0, R >0, d3 >0]);



Apéndice B

Análisis de la dinámica promedio
cuando se tiene modo de deslizamiento

Las siguientes ecuaciones corresponden al análisis de la dinámica promedio cuando se tiene modo de
deslizamiento para las trayectorias identificadas como T3 y T4 en esta tesis.

Trayectoria T3

[>restart; with(LinearAlgebra); with(plots);

[Vector de estados

[>x := Vector(4, (1) = x1, (2) = x2, (3) = x3, (4) = x4);

[Vector de variables complementarias

[>W1 := Vector(2, (1) = w1, (2) = w2); W2 := Vector(2, (1) = w1, (2) = w2);

[Constantes
[>a := a1 = L[2]/(L[1]*L[2]-M*M), a2 = M/(L[1]*L[2]-M*M), a3 = L[1]/(L[1]*L[2]-M*M);

[Dinámica cuando S=ON

[>AA1 := Matrix(4, 4, (1, 1) = 0, (1, 2) = 0, (1, 3) = 0, (1, 4) = a2, (2, 1) = 0, (2,

2) = 0, (2, 3) = 0, (2, 4) = -a3, (3, 1) = 0, (3, 2) = 0, (3, 3) = -1/(R*C1), (3, 4) =

-1/(R*C1), (4, 1) = 0, (4, 2) = 1/C2, (4, 3) = -1/(R*C2), (4, 4) = -1/(R*C2)); BB1 :=

Matrix(4, 2, (1, 1) = 0, (1, 2) = -a2, (2, 1) = 0, (2, 2) = a3, (3, 1) = 1/C1, (3, 2)

= 0, (4, 1) = 0, (4, 2) = 0); EE1 := Vector(4, (1) = a1, (2) = -a2, (3) = 0, (4) = 0);

[>CC1 := Matrix(2, 4, (1, 1) = 0, (1, 2) = 0, (1, 3) = 1, (1, 4) = 0, (2, 1) = 0, (2,

2) = 1, (2, 3) = 0, (2, 4) = 0); DD1 := Matrix(2, 2, (1, 1) = 0, (1, 2) = 0, (2, 1) =

0, (2, 2) = 0); FF1 := Vector(2, (1) = 0, (2) = 0);
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Figura B.1: Formas de onda de las trayectorias en T3 en un periodo de conmutación

[>f1 := MatrixMatrixMultiply(AA1, x)+MatrixMatrixMultiply(BB1, W1)+EE1*Vin;

[Dinámica cuando S=OFF

[>AA2 := Matrix(4, 4, (1, 1) = 0, (1, 2) = 0, (1, 3) = -a1, (1, 4) = a2, (2, 1)

= 0, (2, 2) = 0, (2, 3) = a2, (2, 4) = -a3, (3, 1) = 1/C1, (3, 2) = 0, (3, 3) =

-1/(R*C1), (3, 4) = -1/(R*C1), (4, 1) = 0, (4, 2) = 1/C2, (4, 3) = -1/(R*C2), (4, 4) =

-1/(R*C2)); BB2 := Matrix(4, 2, (1, 1) = a1, (1, 2) = -a2, (2, 1) = -a2, (2, 2) = a3,

(3, 1) = 0, (3, 2) = 0, (4, 1) = 0, (4, 2) = 0); EE2 := EE1;

[>CC2 := Matrix(2, 4, (1, 1) = 1, (1, 2) = 0, (1, 3) = 0, (1, 4) = 0, (2, 1) = 0, (2,

2) = 1, (2, 3) = 0, (2, 4) = 0); DD2 := Matrix(2, 2, (1, 1) = 0, (1, 2) = 0, (2, 1) =

0, (2, 2) = 0); FF2 := Vector(2, (1) = 0, (2) = 0);

[>f2 := MatrixMatrixMultiply(AA2, x)+MatrixMatrixMultiply(BB2, W2)+EE2*Vin;

[Superficie de deslizamiento

[>s:=L[1]*sqrt((L[1]*L[2]-M*M)/C1)*x1(t)/Vin+M*sqrt((L[1]*L[2]-M*M)/C1)*x2(t)/Vin-vd;
[>m1 := collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = f1[1], diff(x2(t), t) = f1[2],

diff(s, t)))), w2, x4);

[>m2 := subs(w1 = 0, collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = f2[1], diff(x2(t),

t) = f2[2], diff(s, t)))), w2, x4));

[>m3 := collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = f2[1], diff(x2(t), t) = f2[2],

diff(s, t)))), w2, x4);

[>t1 := 2*Delta/m1;

[En el intervalo [0,t1]

[>m1b := subs(w2 = 0, subs(a, f1[1]));

[>L1b := y = m1b*xx;
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[>m21b := subs(w1 = 0, w2 = 0, subs(a, f1[2]));

[>L21b := y = m21b*(xx-t2);

[>ipk2b := simplify(subs(xx = 0, rhs(L21b)));

[En el intervalo [t1,t2]

[>m3b := solve(subs(diff(x2(t), t) = 0, diff(s, t)) = m1, diff(x1(t), t));

[>L3b := y-ipk1 = m3b*(xx-t1);

[>t2 := simplify(solve(solve(L1b, y) = solve(L3b, y), xx));

[ En el intervalo [t2,t3]

[>m2b := subs(w1 = 0, w2 = 0, subs(a, f2[1]));

[>L2b := y-ipk1 = m2b*(xx-t1);

[>t3 := solve(subs(y = 0, L2b), xx);

[>m22b := subs(w1 = 0, w2 = 0, a, f2[2]);

[>L22b := simplify(y = m22b*(xx-t1));

[En el intervalo [t3,T]

[>m4b := solve(subs(diff(x1(t), t) = 0, diff(s, t)) = m3, diff(x2(t), t));

[>omega1 := solve(subs(w2 = 0, subs(a, f2[2])) = m4b, w1);

[>L2 := y-Delta = m2*(xx-t1);

[>L3 := y+Delta = m3*(xx-T);

[>tt3 := subs(w1 = omega1, simplify(solve(solve(L2, y) = solve(L3, y), xx)));

[>Ipk1 := simplify(solve(t3 = tt3, ipk1));

[>ipk1b := simplify(subs(ipk1 = Ipk1, subs(xx = t2, rhs(L1b))));

[>Ipk2 := simplify(subs(xx = tt3, rhs(L22b)));

[>Ipk2b := simplify(subs(ipk1 = Ipk1, ipk2b));

[ Valor promedio de x1

[>x1p := simplify(subs(ipk1 = Ipk1, ((1/2)*ipk1b*t2+(1/2)*(t1-t2)*(ipk1b+Ipk1)

+(1/2)*(tt3-t1)*Ipk1)/T));

[Valor promedio de la corriente en el diodo D1

[>id1 := simplify((1/2)*Ipk1*(tt3-t1)/T);

[Valor promedio de x2

[>x2p := simplify(subs(ipk1 = Ipk1, ((1/2)*t2*Ipk2b+(1/2)*(tt3-t1)*Ipk2+(1/2)

*(T-tt3)*(Ipk2+Ipk2b))/T));

[Dinámica promedio x3 y x4

[xdot := dx3 = id1/C1-(x3+x4)/(C1*R), dx4 = x2p/C2-(x3+x4)/(C2*R);

[Punto de equilibrio

[pe := ‘assuming‘([solve(eq2, x3, x4)], [C1 >0, M >0, Vin >0, R >0, L[1] >0, L[2] >0,

Delta >0, vd >0]);
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Trayectoria T4

[>restart; with(LinearAlgebra); with(plots);

[Vector de estados

[>x := Vector(4, (1) = x1, (2) = x2, (3) = x3, (4) = x4);

[Vector de variables complementarias

[>W1 := Vector(2, (1) = w1, (2) = w2); W2 := Vector(2, (1) = w1, (2) = w2);

[Constantes
[>a := a1 = L[2]/(L[1]*L[2]-M*M), a2 = M/(L[1]*L[2]-M*M), a3 = L[1]/(L[1]*L[2]-M*M);

[Dinámica cuando S=ON

[>AA1 := Matrix(4, 4, (1, 1) = 0, (1, 2) = 0, (1, 3) = 0, (1, 4) = a2, (2, 1) = 0, (2,

2) = 0, (2, 3) = 0, (2, 4) = -a3, (3, 1) = 0, (3, 2) = 0, (3, 3) = -1/(R*C1), (3, 4) =

-1/(R*C1), (4, 1) = 0, (4, 2) = 1/C2, (4, 3) = -1/(R*C2), (4, 4) = -1/(R*C2)); BB1 :=

Matrix(4, 2, (1, 1) = 0, (1, 2) = -a2, (2, 1) = 0, (2, 2) = a3, (3, 1) = 1/C1, (3, 2)

= 0, (4, 1) = 0, (4, 2) = 0); EE1 := Vector(4, (1) = a1, (2) = -a2, (3) = 0, (4) = 0);

[>CC1 := Matrix(2, 4, (1, 1) = 0, (1, 2) = 0, (1, 3) = 1, (1, 4) = 0, (2, 1) = 0, (2,

2) = 1, (2, 3) = 0, (2, 4) = 0); DD1 := Matrix(2, 2, (1, 1) = 0, (1, 2) = 0, (2, 1) =

0, (2, 2) = 0); FF1 := Vector(2, (1) = 0, (2) = 0);

[>f1 := MatrixMatrixMultiply(AA1, x)+MatrixMatrixMultiply(BB1, W1)+EE1*Vin;
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[Dinámica cuando S=OFF

[>AA2 := Matrix(4, 4, (1, 1) = 0, (1, 2) = 0, (1, 3) = -a1, (1, 4) = a2, (2, 1)

= 0, (2, 2) = 0, (2, 3) = a2, (2, 4) = -a3, (3, 1) = 1/C1, (3, 2) = 0, (3, 3) =

-1/(R*C1), (3, 4) = -1/(R*C1), (4, 1) = 0, (4, 2) = 1/C2, (4, 3) = -1/(R*C2), (4, 4) =

-1/(R*C2)); BB2 := Matrix(4, 2, (1, 1) = a1, (1, 2) = -a2, (2, 1) = -a2, (2, 2) = a3,

(3, 1) = 0, (3, 2) = 0, (4, 1) = 0, (4, 2) = 0); EE2 := EE1;

[>CC2 := Matrix(2, 4, (1, 1) = 1, (1, 2) = 0, (1, 3) = 0, (1, 4) = 0, (2, 1) = 0, (2,

2) = 1, (2, 3) = 0, (2, 4) = 0); DD2 := Matrix(2, 2, (1, 1) = 0, (1, 2) = 0, (2, 1) =

0, (2, 2) = 0); FF2 := Vector(2, (1) = 0, (2) = 0);

[>f2 := MatrixMatrixMultiply(AA2, x)+MatrixMatrixMultiply(BB2, W2)+EE2*Vin;

[Superficie de deslizamiento

[>s:=L[1]*sqrt((L[1]*L[2]-M*M)/C1)*x1(t)/Vin+M*sqrt((L[1]*L[2]-M*M)/C1)*x2(t)/Vin-vd;
[>m1 := collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = f1[1], diff(x2(t), t) = f1[2],

diff(s, t)))), w2, x4);

[>m2 := subs(w1 = 0, collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = f2[1], diff(x2(t),

t) = f2[2], diff(s, t)))), w2, x4));

[>m3 := collect(simplify(subs(a, subs(diff(x1(t), t) = f2[1], diff(x2(t), t) = f2[2],

diff(s, t)))), w2, x4);

[>t1 := 2*Delta/m1;

[En el intervalo [0,t1]

[>m1b := solve(subs(diff(x2(t), t) = 0, diff(s, t)) = m1, diff(x1(t), t));

[>ipk1 := m1b*t1;

[ En el intervalo [t1,t2]

[>m2b := subs(w1 = 0, w2 = 0, subs(a, f2[1]));

[>L2b := y-ipk1 = m2b*(xx-t1);

[>t2 := simplify(solve(subs(y = 0, L2b), xx));

[>m4b := subs(w1 = 0, w2 = 0, subs(a, f2[2]));

[>L4b := simplify(y = m4b*(xx-t1));

[>ipk2 := simplify(subs(xx = t2, rhs(L4b[1])));

[En el intervalo [t2,t3]

[>m3b := solve(subs(diff(x1(t), t) = 0, diff(s, t)) = m3, diff(x2(t), t));

[>omega1 := solve(subs(w2 = 0, a, f2[2]) = m3b, w1);

[>mm3 := simplify(subs(w1 = omega1, m3));

[>L3b := y-ipk2 = m3b*(xx-t2);

[>t3 := simplify(subs(w1 = omega1, solve(subs(y = 0, L3b), xx)));

[>L2 := simplify(y-Delta = m2*(xx-t1));

[>y2b := M*sqrt((L[1]*L[2]-M*M)/C1)*ipk2/Vin-vd;

[>L3 := y-y2b = mm3*(xx-t2);

[>T := solve(subs(y = -Delta, L3), xx);

[Valor promedio de x1

[>x1p := simplify((1/2)*ipk1*t2/T);

[Valor promedio de la corriente en el diodo D1

[>id1 := simplify((1/2)*ipk1*(t2-t1)/T);
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[Valor promedio de x2

[>x2p := simplify((1/2)*ipk2*(t3-t1)/T);

[Ciclo de trabajo

[>d := t1/T;

[Dinámica promedio x3 y x4

[>xdot := dx3 = id1/C1-(x3+x4)/(C1*R), dx4 = x2p/C2-(x3+x4)/(C2*R);

[Punto de equilibrio x3 y x4

[pe := ‘assuming‘([solve(xdot, x3, x4)], [C1 >0, M >0, Vin >0, R >0, L[1] >0, L[2]

>0])


