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R E S U M E N

Algunos dispositivos eléctricos de las redes de corriente continua (DC),
bajo determinadas características de funcionamiento, se comportan co-
mo cargas de potencia constante (CPLs). Este comportamiento, se define
por presentar resistencia incremental negativa, comprometiendo la es-
tabilidad de las redes de suministro. La evolución actual de las redes
eléctricas, favorece la proliferación y aumento de este comportamiento
inestable.

En esta investigación, se presenta un método de análisis de estabilidad
que permite comprobar una condición suficiente para la estabilidad local
de circuitos de DC lineales e invariantes en el tiempo con CPLs, para
todos los posibles equilibrios del sistema que surgen al variar la potencia
consumida por las CPLs. Además, este método se expresa en forma de
desigualdades matriciales lineales que pueden ser verificadas mediante
programación convexa.

También se propone la conexión de un dispositivo estabilizador en
paralelo, dado un puerto de conexión accesible en la red eléctrica, que
mediante una ley de control adecuada, permita asegurar la estabilidad
local de redes de DC lineales e invariantes en el tiempo con CPLs. Las
técnicas utilizadas en la obtención de la ley de control han sido control
H∞, control autosintonizado y control no lineal.

Además, se demuestra que la solución propuesta cumple los objetivos
establecidos a priori, basados en el peor caso respecto a la estabilidad
del sistema, mediante resultados numéricos en simulación y resultados
experimentales obtenidos en una planta prototipo diseñada y construida
en el marco de este trabajo de investigación.
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A B S T R A C T

Some electrical devices in direct current (DC) networks, under certain
operating characteristics, behave as constant power loads (CPLs). This
behavior is defined by presenting negative incremental resistance, com-
promising the stability of the supply networks. The current evolution of
electrical networks favors the proliferation and increase of this unstable
behavior.

In this research, a stability analysis method is presented that allows
verifying a sufficient condition for the local stability of linear and time-
invariant DC circuits with CPLs, for all possible equilibria of the system
that arise when varying the power consumed by the CPLs. Furthermore,
this method is expressed by linear matrix inequalities that can be verified
by convex programming.

It is also proposed to connect a stabilizing device in parallel, given
an accessible connection port in the electrical network, which through
an adequate control law, allows ensuring the local stability of linear and
time-invariant DC networks with CPLs. The techniques used to obtain
the control law have been H∞ control, self-tuning control, and non-linear
control.

In addition, it is shown that the proposed solution meets the objectives
established a priori, based on the worst-case regarding the system sta-
bility, through numerical results in simulation and experimental results
obtained in a prototype plant designed and built within the framework
of this research.
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Parte I

I N T R O D U C C I Ó N

En el primer capítulo, se definen las cargas eléctricas, y se
evaluan las caracteristicas que determinan el comportamien-
to de estas como CPLs. Así también, se proponen ejemplos
de dispositivos, que dependiendo de determinadas caracte-
risticas de funcionamiento, dependientes del tiempo y/o la
frecuencia, pueden comportarse como CPLs. Algunos ejem-
plos típicos son el control de velocidad en motores y los con-
vertidores electrónicos de potencia (EPCs) con regulación de
salida a voltaje constante.

Se analiza también, la evolución de las redes actuales y los
motivos de la proliferación y aumento de las CPLs. Además,
se define la impedancia incremental negativa y se clasifica el
comportamiento de los dispositivos electrónicos basándose
en el signo de la impedancia estática y la impedancia incre-
mental. Y, por último, se propone el modelo utilizado que
representa el comportamiento de la CPL y se acota el proble-
ma de estudio de la tesis a redes de DC.

En el segundo capítulo, se expone el estado actual de los mé-
todos de análisis existentes para evaluar la estabilidad de las
redes eléctricas de DC. También, se analizan y clasifican, los
principales métodos de estabilización propuestos en la litera-
tura, para los sistemas eléctricos DC con CPLs.

En el tercer y último capítulo de esta parte introductoria, se
establecen los objetivos de la tesis, así como su alcance.
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I N T R O D U C C I Ó N

1.1 introducción a las CPL

En las redes eléctricas, las cargas individuales que consumen la ener-
gía son de muy diversa índole; motores eléctricos síncronos, motores
eléctricos asíncronos, accionadores, bombas, ventiladores, calefactores,
iluminación, electro-imanes, aire acondicionado, etc. También se define
«carga» a la carga neta de una parte de la red, ya sea a la carga que so-
porta una subestación, así como a la carga equivalente conectada a un
puerto de conexión o bus de distribución, llamado punto de acoplamien-
to común (PCC)1. Los modelos de carga son importantes para realizar
estudios de análisis de redes; estabilidad transitoria, estabilidad de ten-
sión, flujos de potencia, límites de corto-circuito, etc. Se utilizan modelos
estáticos y dinámicos. Los modelos estáticos más usuales son el modelo
exponencial y el modelo polinomial, un caso particular de este último es
el modelo ZIP, que es una combinación de carga a impedancia constante
(Z), carga a corriente constante (I) y carga a potencia constante (P) en di-
ferentes proporciones, cuando se desea un modelo dinámico, se utiliza
una combinación del modelo ZIP en paralelo con un motor de inducción.
Otros modelos dinámicos son los modelos genéricos, el modelo genérico
aditivo y el modelo genérico multiplicativo, para una información deta-
llada consultar Press y col., 2013, 11.2.2 Load Modeling. Una revisión
minuciosa de modelos de carga utilizados en estudios para sistemas de
potencia, se puede consultar en Arif y col., 2018 y en las referencias que
contiene.

Las CPLs no existen como tal, no obstante, algunos dispositivos fí-
sicos conectados a un sistema eléctrico, pueden mantener constante la
potencia consumida en un instante determinado, o bien, tener un valor
constante en promedio de la potencia consumida, durante un intervalo
de tiempo. Por lo tanto, el comportamiento como CPL es dependiente
del tiempo, además, en circuitos de AC también puede depender de la

1 En algunas publicaciones utilizan esta designación para referirse al punto de conexión
entre la red de suministro eléctrico corriente alterna (AC) y otras redes menores, aquí
nos referimos al bus de conexión común.
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frecuencia, comportándose como CPL en una parte del ciclo y en otra
no.

En las transformaciones de energía, para mejorar la eficiencia, muchas
veces se regula el sistema para aprovechar la energía de forma cons-
tante, por ejemplo, en los sistemas de calefacción se desea mantener la
temperatura constante mediante un termostato, independientemente de
las variaciones de tensión, obteniendo potencia calorífica constante. Así
mismo, en los motores eléctricos se desea obtener energía mecánica a
potencia constante, un ejemplo típico de comportamiento como CPL, se
evidencia en los motores eléctricos alimentados por EPCs que consiguen
aumentar la frecuencia de giro por encima de la frecuencia nominal, en
Figura 1, se representan las curvas características en aplicaciones típicas
de control de motores, donde se distingue una región de funcionamiento
(Constant Power Region) comportándose como CPL.

1
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Figura 1: Curvas características par-velocidad en aplicaciones típicas de control
de velocidad en motores eléctricos.

Otro ejemplo usual ocurre cuando un EPC que alimenta una carga
convencional (o un subconjunto de la red), mantiene la tensión fija en
la carga mediante control por realimentación, y su respuesta dinámica
es cuantitativamente más rápida que la señal que lo alimenta. De forma
simplificada, podemos decir que cuando un EPC esta estrictamente con-
trolado para mantener una tensión fija en su salida, se comporta como
CPL. En la Fig. 2, visto desde el puerto 1, el circuito se comporta como
una CPL.

No obstante, el comportamiento CPL es anterior al desarrollo de los
EPCs, un ejemplo abundante, lo podemos encontrar en cualquier cam-
biador de tomas bajo carga (OLTC) de la red de suministro AC, ya que
estos regulan la tensión entre las subestaciones y el sistema de suminis-
tro aguas arriba, para mayor información consultar Van Cutsem y Vour-
nas, 1996. Básicamente es un transformador de alta tensión (HV) a media
tensión (MV), con varias tomas en el primario que puede cambiar el nú-
mero de espiras mediante un interruptor mecánico, aunque los OLTC
actuales están controlados mediante EPCs.
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P1 = v1i1 ≈ P2 = cte

Figura 2: Comportamiento en estado estacionario, de carga a potencia constan-
te de los convertidores electrónicos de potencia, cuando su tensión de
salida se mantiene constante.

El interés por este tipo de comportamiento no es nuevo, en Kent y col.,
1969 se utiliza el término constant MVA loads para referirse al término ge-
nérico (válido para AC y DC) de potencia aparente constante (Mega Volt
Amp). El comportamiento de las cargas a potencia constante, se viene
utilizando para modelar el comportamiento de las cargas eléctricas en
estudios de estabilidad de sistemas de producción y distribución eléctri-
cas desde antaño, ya que, desde el punto de vista de la estabilidad, es
el caso más crítico debido a su efecto en amplificar las oscilaciones de
tensión. Por ejemplo, una caída de tensión provoca un incremento de
corriente en la carga, aumentando todavía más la caída de tensión.

1.2 proliferación de las CPL

Los dispositivos semiconductores de potencia, han sufrido una rápida
evolución en las últimas décadas, utilizando nuevos materiales, aumen-
tando la frecuencia de conmutación máxima y la potencia nominal, dis-
minuyendo los costos de producción y el tamaño de integración. Esto
provoca que su ámbito de aplicación se expanda de forma creciente, su
flexibilidad de uso en numerosas aplicaciones, facilidad de ampliación
de la potencia, así como su modularidad, ha propiciado que aumente su
presencia tanto en el ámbito doméstico como industrial. Es un hecho que
en la mayoría de aplicaciones donde se transforma, utiliza o almacena
energía eléctrica de forma eficiente, se utilizan EPCs, consecuentemente,
también aumentan los casos dónde se comportan cómo CPL.

El desafío del cambio climático está favoreciendo el desarrollo de nue-
vos paradigmas en la distribución y utilización de la energía hacía una
mayor integración eléctrica, favoreciendo el desarrollo y utilización de
los EPCs y sus sistemas de control, como elementos intermediarios en
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los procesos de transformación de la energía. A continuación se exponen
algunos ejemplos.

• Ámbito doméstico y residencial. La eficiencia energética en el ám-
bito doméstico y residencial, no sólo industrial, ha propiciado la
substitución de las cargas convencionales (Lámparas incandescen-
tes, balastros magnéticos) por cargas electrónicas (lámparas fluores-
centes compactas (CFL), balastros electrónicos, iluminación LED).
Así como, en el ámbito de la calefacción, ventilación y aire acon-
dicionado (HVAC), se mejora su eficiencia, mediante el control de
velocidad de los motores eléctricos que accionan las bombas, com-
presores y ventiladores mediante EPCs, adaptando la velocidad de
giro a los requerimientos energéticos.

• Transporte más eléctrico. La transformación del sistema de trans-
porte de personas y mercancías está favoreciendo la evolución de
los vehículos terrestres (ver Emadi y col., 2006), marítimos (ver
Doerry, 2009 y Ouroua, Domaschk y Beno, 2005), aéreos (ver Rose-
ro y col., 2007) y aeroespaciales (ver Kankam y Elbuluk, 2001), ha-
cia una mayor integración eléctrica, sustituyendo los circuitos neu-
máticos e hidráulicos por eléctricos y cuya tendencia en un futuro
cercano es sustituir el principal elemento propulsor por motores
eléctricos. Según Brombach y col., 2011 en un avión convencional
de pasajeros el 47 % de las cargas actuan como CPL.

• Centros de procesamiento de datos. Otro sector que demanda una
tensión de alimentación constante mediante utilización de EPCs
para su suministro eléctrico, son los centros de procesamiento de
datos y los sistemas que proporcionan energía a las tecnologías de
la información y telecomunicaciones, cada vez más numerosos, por
la imparable demanda de espacio de almacenamiento para alimen-
tar el paradigma del Big Data.

• DC-Microgrids (DCmg) y smart grids. La integración de las ener-
gías renovables en la producción de energía, a propiciado que au-
mente la utilización de DCmgs, como una forma de generación
distribuida, bien sean redes aisladas o conectadas a otra red, fa-
voreciendo la creación del paradigma de las redes inteligentes o
Smart Grid, p. ej. Ipakchi y Albuyeh, 2009.

La mejora en las prestaciones de los dispositivos semiconductores, la
integración de las energías renovables en la generación distribuida, una
mayor penetración eléctrica en los sistemas de transporte, la mejora de
la eficiencia energética en el ámbito doméstico y residencial, todos estos
factores favorecen el aumento de la proporción de CPL en las redes eléc-
tricas, frente a otros tipos de carga. Las cargas de impedancia constante
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y las cargas de corriente constante, tienen un efecto de amortiguación
positiva o nula respectivamente, reduciendo las oscilaciones de voltaje,
sin embargo, el comportamiento como CPL representa para el sistema
una amortiguación negativa, amplificando las oscilaciones, reduciendo
los márgenes de estabilidad, y en algunos casos, puede llegar a colapsar
la red. En grandes redes, con gran capacidad de generación, no llegan
a producir efectos indeseados, pero en redes débiles o pequeñas2, estas
cargas suponen un problema de estabilidad. El objetivo principal de está
tesis, es encontrar métodos y técnicas que permitan analizar la estabili-
dad de los sistemas eléctricos con CPLs, para aplicar medidas correctivas
en los sistemas actuales y medidas de diseño en los futuros sistemas.

1.3 impedancia incremental negativa

i(t)

+

v(t)

−

Figura 3: Convenio de signos utilizado.

Según la ley de Ohm, en una resistencia lineal, cuando una corriente
de electrones i(t) fluye a través sus terminales, aparece una diferencia
de potencial v(t), tal que, la relación entre la tensión y la corriente ins-
tantáneas es constante e invariante en el tiempo, igual a la razón R =

v(t)
i(t) ,

para cualquier par ordenado {i(t), v(t)}, es decir, la resistencia eléctrica
de un material, se define como la oposición al paso de la corriente, que
provoca una diferencia de potencial entre sus terminales directamente
proporcional a la corriente que lo atraviesa, su unidad es el Ohm (Ω) y
su signo viene determinado por el convenio de signos basado en pasivi-
dad (Passive sign Convention), ver Figura 3. Recíprocamente, se define la
conductancia eléctrica G =

i(t)
v(t) , cuya unidad es el Siemens (S), como la

inversa de la resistencia G = R−1. Esta definición implica que la curva
característica corriente-tensión (i-v) es una recta que pasa por el origen,
cuya pendiente coincide con el valor de R, ver Fig. Figura 4. De forma
dual, en la curva v-i la pendiente es G.

En algunos dispositivos reales, cómo los conductores metálicos, o las
resistencias que se utilizan en los circuitos eléctricos, considerar que su

2 Estrictamente hablando se define la debilidad de una red eléctrica mediante su relación
de cortocircuito (SCR), en Gavrilovic, 1991, si SCR<3 se considera que no es fuerte (no-
strong).
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i

v

1

R

0

Figura 4: Caracterización de una resistencia lineal en el plano i-v.

resistencia es lineal, és una práctica razonable, despreciando las peque-
ñas desviaciones debidas a la temperatura. Pero, para la mayoría de
dispositivos electrónicos de dos terminales, su característica i-v es una
curva que no cumple la definición anterior, por lo que necesitamos de-
finir la resistencia eléctrica de una forma más amplia. En primer lugar
vamos a distinguir entre resistencia estática y dinámica.

Definición 1.3.1. La resistencia estática o resistencia en un determinado
punto de operación DC, se define como la relación

RDC =
v(t)

i(t)

∣∣∣∣
i=ī,v=v̄

, dada para un par ordenado
{
ī, v̄

}
, la Figura 5 muestra que RDC coincide

con la pendiente de la recta que pasa por el punto P
(
ī, v̄
)

y el origen.

En una resistencia lineal, la definición clásica de resistencia R (ley de
Ohm), coincide con la RDC, en el caso de una resistencia no-lineal, la
resistencia RDC depende del punto de operación seleccionado3.

Definición 1.3.2. Se define la resistencia dinámica, incremental o diferen-
cial, como la razón de cambio de la tensión con respecto a la corriente,
evaluada en un punto determinado P

(
ī, v̄
)

de la curva que representa la
correspondencia entre i-v, tal que,

rdif =
dv

di

∣∣∣∣
i=ī,v=v̄

3 En lo sucesivo, se considera que la resistencia es una propiedad invariante en el tiem-
po. Obsérvese que en el caso variante, existiría una curva en el plano i-v, para cada
instante t = ti, con i = 1, 2, ...,n. Además, en los argumentos de las correspondencias,
aparecería la variable t, por ejemplo RDC = R(v, i, t) = v(t)

i(t) .
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i

v

P (v̄, ī)
R

rdif

1
Figura 5: Resistencia estática y dinámica de una resistencia no-lineal en el plano

i-v.

La rdif corresponde con la pendiente de la recta tangente a la curva i-v
que pasa por el punto P

(
ī, v̄
)
, ver Figura 5. Recíprocamente, se define la

conductancia diferencial gdif = 1
rdif

.
Es importante señalar que en una resistencia ideal, la potencia siempre

es positiva P = V2 R−1 = R I2 > 0. Es decir, que una resistencia es un ele-
mento disipativo por definición (pasivo) y no puede producir potencia,
sólo disiparla. Un valor de resistencia RDC < 0 (cuadrantes II y IV del
plano i-v, ver Figura 6) implica que en estado estacionario, se comporta
como una fuente eléctrica, generando energía (dispositivo activo), por
lo tanto, una «resistencia negativa» como tal, no existe. Para que exista
una resistencia negativa, se debe cumplir el principio de conservación
de la energía, por lo tanto para inyectar energía en un circuito, la resis-
tencia negativa debe extraer esta energía de alguna fuente externa, por
ejemplo, las baterías convierten la energía química en eléctrica, por este
motivo, en algunos textos las fuentes eléctricas son consideradas como
resistencias negativas, p. ej. Chua, Desoer y Kuh, 1987. En general cuan-
do se habla de resistencia negativa, se refiere a la resistencia diferencial
negativa. No obstante, de forma generalizada, podemos considerar el
signo de RDC para clasificar cualquier dispositivo como activo (fuente) o
pasivo (carga), dependiendo de su punto de funcionamiento, tal y como
muestra la Figura 6.

Con respecto a la rdif, teniendo en cuenta su signo, se puede analizar
el comportamiento de cualquier dispositivo, ante variaciones de peque-
ña señal entorno al punto de funcionamiento (oscilaciones, perturbacio-
nes, señales alternas). Una resistencia diferencial positiva rdif > 0, en un
cierto conjunto de pares ordenados {v, i} 4, implica que la tensión es una
función creciente de la corriente y viceversa. Es decir, si la tensión (co-
rriente) aumenta, la corriente (tensión) aumenta, disipando la energía

4 Se hace hincapié en un conjunto de pares ordenados, ya que en general la relación o
correspondencia entre la tensión y el voltaje, no es una correspondencia unívoca, puede
ser una función multivaluada de la corriente o del voltaje, ver Figura 7.
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Figura 6: Clasificación de los dispositivos electrónicos mediante el signo de
RDC < 0.

de las oscilaciones, contribuyendo a estabilizar el punto de equilibrio
(amortiguamiento positivo en pequeña señal). Por lo contrario, en un
cierto conjunto de pares ordenados {v, i}, donde rdif < 0, implica que la
tensión es una función decreciente de la corriente y viceversa, si la ten-
sión (corriente) aumenta, la corriente (tensión) disminuye. Por lo tanto,
ante pequeñas oscilaciones, el dispositivo actúa amplificando estas os-
cilaciones, aumentando la inestabilidad en el sistema (amortiguamiento
negativo en pequeña señal).

La resistencia diferencial negativa rdif < 0 es una propiedad de cier-
tos dispositivos semiconductores y de algunos dispositivos electrónicos
como las lámparas de descarga de gas. Se pueden clasificar en dos cate-
gorías principales, según sean controlados por tensión (curva en forma
de "N"ver Figura 7) o por corriente (curva en forma de "S"). En la resis-
tencia incremental negativa controlada por tensión (VCDNR), para un
valor de corriente dado, pueden existir múltiples valores de tensión, sin
embargo, la tensión es una correspondencia unívoca de la corriente. La
resistencia incremental negativa controlada por corriente (CCDNR), pa-
ra un valor de tensión determinado, pueden existir múltiples valores de
corriente, contrariamente, la corriente es una correspondencia unívoca
de la tensión.

Podemos establecer una segunda clasificación, según sean dispositivos
activos o pasivos. Algunos dispositivos presentan resistencia diferencial
negativa de forma natural, en cierto rango de funcionamiento, por lo que
necesitan una cierta corriente de polarización en DC (Bias), para presen-
tar esta característica, a estos dispositivos los consideramos pasivos y
pueden ser de tipo VCDNR como el diodo túnel, diodo lambda, diodo
Gunn o el Dynatrón o de tipo CCDNR como el diodo impatt, el tiristor,
el rectificador controlado de silicio, el arco eléctrico, lámparas de descar-
ga de gas, lámparas fluorescentes o las luces de neón. Otros dispositivos
considerados activos, presentan rdif < 0, son circuitos creados expresa-
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mente para obtener este comportamiento y necesitan la energía de una
fuente externa. Los más habituales están formados por amplificadores
a transistores o amplificadores operacionales que funcionan con reali-
mentación positiva, como el convertidor de impedancia negativa (NIC),
también en los osciladores de realimentación, filtros activos o el Gyrator.
Estas resistencias diferenciales negativas activas, también pueden ser de
tipo VCDNR Figura 7c o CCDNR Figura 7d, según sean controladas por
tensión o corriente, respectivamente. 1

i

v

rdif < 0

v1

v2

i1 i2

Figure 1(a) Resistencia negativa controlada por
tensión pasiva.

1

i

v

rdif < 0

v1

v2

i1 i2

Figure 1(b) Resistencia negativa controlada por
corriente pasiva.

1

i

v

rdif < 0

Figure 1
(c) Resistencia negativa controlada por

tensión activa.

1

i

v

rdif < 0

Figure 1

(d) Resistencia negativa controlada por
corriente activa.

Figura 7: Curvas características v-i de algunos dispositivos con resistencia in-
cremental negativa, pasivos a) y b) y activos c) y d).

De forma generalizada, podemos clasificar el comportamiento de cual-
quier dispositivo de dos terminales, según sea el signo de la resistencia
estática y dinámica, tal y como se refleja en la tabla 2. Hay que pun-
tualizar, que un mismo dispositivo, puede pasar de un tipo de com-
portamiento a otro, según sea su punto de funcionamiento en la curva
v-i, por ejemplo, la VCDNR activa de la 7c, en los cuadrantes I y III,
se comporta como una resistencia pura, en los cuadrantes II y IV, tiene
un comportamiento como fuente de potencia (parte no sombreada) y
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como resistencia diferencial negativa activa (sombreado rojo). Los com-
portamientos que excitan los modos oscilatorios, son los que presentan
rdif < 0, tanto si RDC < 0 (actuando como fuentes), como si RDC > 0

(actuando como cargas), en lo que respecta al objetivo de investigación
de esta tesis, el comportamiento como CPL, se centra en la resistencia
incremental negativa pasiva. No obstante, es interesante comentar, que
algunos trabajos sobre estabilidad de redes eléctricas con fenómenos de
resistencia (o conductancia) incremental negativa, se centran en los fe-
nómenos de inestabilidad que provocan elementos que funcionan como
fuentes, por ejemplo Wen y col., 2014, Harnefors y col., 2016 y Ray y col.,
2019.

Tabla 2: Clasificación de los dispositivos electrónicos mediante el signo de la
resistencia estática y dinámica.

rdif > 0 rdif < 0

PURE PASSIVE

RDC > 0 RESISTOR NEGATIVE rdif

PASSIVE (BY BYAS)

PURE ACTIVE

RDC < 0 SOURCE NEGATIVE rdif

ACTIVE (BY EXTERNALSOURCE)

1.4 modelos de CPL

El comportamiento de las cargas de potencia constante, sin tener en
cuenta las posibles singularidades, se puede aproximar idealmente co-
mo

P(t) = v(t)i(t), (1)

de forma gráfica si mantenemos la potencia constante en un valor nomi-
nal P(t) = Pe, se obtiene una hipérbola, Figura 8. Realizando un análisis
en pequeña señal, cuando ∆ → 0 tenemos que Z∆ ≈ rdif. La impedancia
incremental de entrada que presenta la CPL, está definida por la relación
Z∆ = ∆v

∆i , esta relación, no es constante y depende del punto de opera-
ción en el que se encuentre la carga en un instante dado, de forma que
ante cualquier perturbación este valor cambia, obsérvese la diferencia
entre el punto A y el punto B. Cabe destacar que, el valor incremental
es negativo Z∆ < 0 (pendiente negativa), esto provoca que las CPLs se
comporten como un elemento desestabilizador, al reducir la disipación
del sistema global. Esto es lo contrario que ocurre con cargas conven-
cionales, cuya impedancia incremental es siempre positiva Z∆ = ∆v

∆i > 0
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(pendiente positiva). Como ejemplo de carga convencional, en la Figu-
ra 8, se representa en naranja la curva de una resistencia lineal R. Un

∆𝑣𝐴 

∆𝑣𝐵  

∆𝑖𝐴  ∆𝑖𝐵  

𝐵 

𝐴 

𝑃𝑒= Constante 

𝑅 

𝑖(𝑡) 

𝑣(𝑡) 

Figura 8: Comportamiento de la CPL.

EPC que actúa como CPL, cuando tiene una dinámica muy rápida, se
comporta como una CPL ideal, instantánea o de ancho de banda infini-
to, representada por la ecuación (1). Si linealizamos está ecuación para
la corriente, en torno a un punto de operación dado (Pe, ve), podemos
estudiar este comportamiento en pequeña señal,

∆i(t) = −
Pe

ve2
∆v(t) +

1

ve
∆P(t),

siendo ie, ve, Pe, los valores en el equilibrio de la corriente, tensión y
potencia, respectivamente y los incrementos ∆i = i− ie y ∆v = v− ve.

Considerando la potencia constante, se puede despreciar el segundo
término, y ordenando la expresión según la ley de Ohm,

∆v(t) = −
v2e
Pe

∆i(t).

Por lo tanto las cargas de potencia constante ideales, se comportan como

una impedancia incremental negativa Z∆ = −
v2e
Pe

.
Para ampliar el estudio de estabilidad, se deben considerar otros mo-

delos matemáticos de CPL, en Arocas-Pérez y Griñó, 2016 se propone un
modelo, considerando que el ancho de banda de la CPL es finito, con res-
puesta dinámica aproximándose más a la respuesta de los convertidores
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reales, añadiendo una dinámica de primer orden con ganancia estática
unitaria, de la forma,

i(t) =
Pe

u(t)
,

τ u̇(t) + u(t) = v(t).

Alternativamente, se pueden construir otros modelos lineales de orden
superior, o bien, otros modelos no lineales. Por ejemplo, en Leonard,
2016 se representa el comportamiento no lineal de una CPL conectada a
un sistema eléctrico DC mediante series de Volterra.

1.5 tipología de las redes de estudio

La creación de un sistema de energía sostenible para el futuro ante el re-
to del cambio climático, ha suscitado un reciente interés en la generación
y distribución de energía mediante redes de DC, fomentando el auge las
llamadas DCmg. La facilidad de integración entre las diferentes unida-
des de generación distribuida (DG), los sistemas de almacenamiento de
energía (ESS) y las cargas electrónicas, a través de las líneas de poten-
cia, evitando las pérdidas por conversión AC-DC, convierte a las DCmg
en una solución natural, además, se evitan los problemas derivados de
distribuir la energía mediante AC, tales como el control de la potencia
reactiva, la eliminación de los armónicos y la sincronización en frecuen-
cia y fase. Otras ventajas de la distribución mediante DC sobre AC es
que facilita la interconexión entre redes a largas distancias (cables su-
mergidos, off-shore wind farms), o entre redes asíncronas o que operan
a diferente frecuencia, a través de la distribución en corriente continua
de alta tensión (HVDC). Las DCmg también se usan en barcos, aerona-
ves, trenes y estaciones de carga de vehículos eléctricos. Debido a este
resurgimiento de redes DC y con motivo de delimitar el campo de in-
vestigación de la presente disertación, de forma que sea razonablemente
realizable, el problema bajo estudio de esta tesis se limitará a estudiar
los fenómenos provocados por las CPLs en redes eléctricas DC.



2
E S TA D O A C T U A L D E L P R O B L E M A

Los sistemas eléctricos actuales cuentan con una gran integración de
EPCs, motores y otros dispositivos que presentan un comportamiento
no lineal y en el caso de los EPCs añaden discontinuidad en las seña-
les, también cuentan con sistemas de control distribuidos, con varias
jerarquías de control, que conmutan entre diversos modos de funciona-
miento, haciendo que sean variantes en el tiempo. Todas estas caracterís-
ticas dificultan el análisis de estabilidad en gran señal de estos sistemas,
siendo escasos los estudios de este tipo en la literatura. No obstante, se
pueden hacer aproximaciones, bajo ciertas asunciones, como sistemas
dinámicos continuos lineal e invariante en el tiempo (LTI), conservando
las principales características de comportamiento de estos sistemas. Es
por esto que la mayoría de análisis de estabilidad, se basan en métodos
de pequeña señal, bien sean, gráficos o numéricos, en el dominio del
tiempo o de la frecuencia, continuos o discretos.

2.1 métodos de análisis de estabilidad para sistemas dc

2.1.1 Métodos de análisis de pequeña señal para sistemas DC

La mayoría de criterios de estabilidad para sistemas DC, están basados
en la relación de impedancias que existe en el PCC, cada criterio define
una región prohibida del plano polar, para el llamado minor loop gain
(MLG), que no es más que la relación de impedancias que existe a un
lado y otro del punto de conexión TMLG = Zv

Zi
. Siendo la impedancia

del numerador, la impedancia interna del subsistema que contiene las
fuentes o sumideros de voltaje, y la impedancia del denominador, la del
subsistema que contiene las fuentes o sumideros de corriente, p. ej. Sun,
2011 y Xia y Ayyanar, 2015. Como condiciones previas, se asume que
ambos subsistemas son estables por separado. Otros criterios basados
en impedancia, se aplican directamente sobre la impedancia equivalente
del PCC ZBUS = Zv||Zi, sin tener en cuenta el flujo de entrada-salida
Riccobono y Santi, 2012.

Los criterios basados en impedancia, son lineales por naturaleza y
son utilizados para sistemas no lineales solo en el análisis local. Todos

15
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estos criterios proporcionan condiciones de estabilidad suficientes, pero
no necesarias, que varían desde el criterio más conservador, cuya región
prohibida es la parte exterior del círculo unitario centrado en el origen,
hasta el menos conservador, que establece como región prohibida, la
parte interior del círculo centrado en el punto −1+ j0 del plano polar,
cuyo radio es el pico máximo permitido de la función de sensibilidad
S = (I+ L)−1, donde L es la función de transferencia de lazo abierto del
sistema.

La base principal de los criterios basados en impedancia es establecer
condiciones para asegurar que el sistema cumple el criterio de Nyquist,
Middlebrook estableció las bases de estos criterios en Middlebrook, 1976,
todos los criterios siguientes han tratado de reducir el área prohibida,
reduciendo el conservadurismo en las condiciones de estabilidad. Midd-
lebrook define la región prohibida, como la situada fuera del círculo
centrado en el origen cuyo radio es igual a la inversa del margen de
ganancia.

Otro criterio que además de tener en cuenta el margen de ganancia
(GM), impone una segunda condición, derivada del margen de fase, es
el Gain Margen Phase Margin Criterion (GMPM) Choi, 1995, de forma que
la región prohibida queda definida con las siguientes condiciones;

|TMLG| ⩽
1

GM
,

|∠Zv −∠Zi| ⩽ 180◦ − PM.

En Feng, Liu y Lee, 2002 se propone el Opposing Argument Criterion,
cuya región queda definida como, la región a la izquierda de una línea
vertical que intercepta el eje real en −1

GM .

Re{TMLG} ⩽ −
1

GM
.

Este criterio es más general, en el sentido que permite aplicarse a k-
cargas distribuidas, conectadas a una misma fuente, de forma que los
MLGs individuales deben cumplir;

Re{TMLG,k} ⩽ −
1

GM

Pi,k

Pv
.

La relación entre la potencia del subsistema que contiene la fuente de
voltaje Pv y la potencia individual del subsistema que actúa de carga
Pi,k, es la que determina la región prohibida de cada MLG.

Otro criterio propuesto Energy Source Analysis Consortium (ESAC) en
Sudhoff y col., 2000 establece los límites de la región prohibida uniendo
segmentos, dos segmentos de línea que comienzan en el infinito negati-
vo, paralelas al eje real, y terminan en la intersección del círculo unitario
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con el margen de fase, estos dos segmentos, se conectan por dos segmen-
tos de línea que empiezan en el círculo unitario y convergen en el punto
s = − 1

GM .
Reduciendo aún más la región prohibida, se encuentra el Maximun

Peak Criteria, que define esta región como un círculo centrado en el punto
−1+ j0 del plano polar y de radio proporcional al máximo pico posible
de la función de sensibilidad Skogestad y Postlethwaite, 2005, que se
puede calcular con el margen de ganancia o bien, con el margen de fase,

|Smax| =
1

2 sin
(
PM
2

) =
1

1− 1
GM

.

Otro criterio derivado del ESAC es el Root exponential Stability Crite-
rion (RESC), aparecido en Sudhoff y Crider, 2011, los límites de la región
prohibida, se definen a partir de una función continuamente diferencia-
ble, a diferencia de ESAC, que los define una función continua a trozos.

Diferente a los anteriores, ya que propone otra definición del MLG, es
el Three-Step Impedance Criterion (T-SIC) Wang, Yao y Rao, 2003, concebi-
do para sistemas cuyo subsistema fuente, no es estable.

Todos los criterios anteriores están basados en alguna región prohi-
bida del plano polar y cada uno es una evolución de los anteriores, a
continuación se citan otros tipos diferentes de criterios para pequeña
señal.

La pasividad es una propiedad de los sistemas, que se puede aplicar
en análisis de gran señal, no obstante, el Passivity-Based Stability Criterion
(PBSC) en Riccobono y Santi, 2012, es un criterio basado en pasividad,
pero aplicado a la impedancia del PCC y por lo tanto de pequeña señal.
Asegurar la pasividad de un sistema es equivalente a decir que el dia-
grama de Nyquist de su función de transferencia en bucle abierto L(jω)

se encuentra situada por completo en el semiplano derecho del plano
polar (RHP), por lo que este criterio es extremadamente conservador.

Otro criterio similar, pero menos conservador que este, es el basado
en la propiedad NI de los sistemas, propuesta en Arocas-Pérez y Gri-
ñó, 2016, cuya principal restricción para que no se viole el criterio de
Nyquist, se basa en que el diagrama polar nunca cruce el eje real, impi-
diendo que se rodee el punto crítico.

2.1.2 Métodos de análisis de gran señal para sistemas DC

Al contrario que en el análisis de pequeña señal, válido solo en un peque-
ño intervalo alrededor del punto de equilibrio, se requiere un método
de análisis no lineal, para estimar la región de atracción del punto de
operación, esto es necesario para evaluar la estabilidad del sistema ante
grandes perturbaciones, o incluso, en la puesta en marcha del mismo,
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donde se parte de unas condiciones iniciales muy distantes del punto
de operación deseado.

La mayoría de criterios de gran señal, están basados en la teoría de
estabilidad de Lyapunov Khalil y Grizzle, 1996, o bien, relacionados con
esta de algún modo, seguidamente se enumeran algunos de estos méto-
dos no lineales. En Marx y col., 2009 y Karafyllis y Jiang, 2011 se utiliza
el segundo método de Lyapunov o directo. En Belkhayat, Cooley y Wi-
tulski, 1995 otro tipo de funciones de Lyapunov, llamadas Mixed potential
functions, aparecen en el método de análisis de gran señal basado en la
descripción circuital de Brayton-Moser Brayton, R. K. ; Moser, 1964. Otro
enfoque distinto aparecido en Loop y col., 2010 y Sullivan y col., 2007 se
basa en algoritmos genéticos, que optimizan el tamaño del dominio de
atracción realizando la búsqueda de una función de Lyapunov que no
necesariamente debe ser cuadrática, método llamado Block-diagonalized
quadratic Lyapunov function (BDQLF). Cuando el problema es no conve-
xo, los algoritmos genéticos son capaces de resolver problemas de opti-
mización Loop y col., 2010 incluso cuando la dimensión del espacio de
estados es grande.

En Bosich y col., 2014 se combina la teoría de Lyapunov con la teoría
de bifurcaciones y métodos de continuidad Kuznetsov, 1998 para esta-
blecer la región de atracción y la existencia de equilibrios.

Recientemente, se han desarrollado técnicas de descomposición en su-
ma total de cuadrados (SOS), que permiten emplear métodos numéricos,
para probar la positividad de funciones polinómicas multivariables, re-
solviendo problemas de programación semidefinida (SDP) Boyd y col.,
1994, Chesi, 2011, estas técnicas, se utilizan en numerosas aplicaciones
de control, por ejemplo, en la síntesis de controladores Prajna, Papachris-
todoulou y Wu, 2004, Prajna, Parrilo y Rantzer, 2004, en el análisis de
estabilidad y estimación de la región de atracción Hancock y Papachris-
todoulou, 2011, Hancock y Papachristodoulou, 2013, Herrera, Zhang
y Wang, 2015, así como en la construcción de funciones de Lyapunov Pa-
pachristodoulou y Prajna, 2002. Otra técnica con similar descomposición
utiliza Integral Quadratic Constraints (IQC) para establecer las restriccio-
nes del sistema Megretski y Rantzer, 1997, Materassi, 2015.

En Marx y col., 2012 se propone un algoritmo para estimar el dominio
de atracción de un sistema DC no lineal, realizando un modelo borroso,
con la teoría de Takagi-Sugeno, y aplicando el método de Lyapunov a
las matrices de estado resultantes, mediante programación semidefinida
(LMI). Sin embargo, el método más preciso, para estimar la verdadera re-
gión de atracción del equilibrio es el llamado Trajectory reversing method,
que consiste en calcular las trayectorias en el plano de fase de un siste-
ma dinámico autónomo descrito por ẋ = g(x), resolviendo las ecuacio-
nes diferenciales del sistema en sentido inverso definido por ẋ = −g(x),
el punto inicial se escoge cercano al punto de operación, y si existe un
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dominio de atracción, la trayectoria converge en un ciclo límite, conside-
rado el borde del dominio de atracción. Al ser un método esencialmente
gráfico, no proporciona la ecuación compacta del dominio de atracción
y es difícil de implementar en sistemas de tercer orden o mayor.

2.2 métodos de estabilización en sistemas eléctricos con
cargas de potencia constante

Para solucionar el problema de estabilidad expuesto, algunos métodos,
se basan en técnicas de estabilización activa. Utilizando algún criterio de
estabilidad en el dominio de la frecuencia (criterios de impedancia, bási-
camente basados en el criterio de Nyquist), ó en el dominio del tiempo
(criterios en el espacio de estados, básicamente basados en el criterio de
Hurwitz), modifican los parámetros principales del sistema, para que se
cumpla un determinado criterio elegido a priori. En WU y LU, 2014 se
propone una clasificación de estos métodos, según un criterio topológico,
es decir, si modifican el amortiguamiento del sistema situado aguas arri-
ba del PCC, aguas abajo, o bien añaden un circuito electrónico auxiliar
en el PCC, modificando el amortiguamiento de este circuito auxiliar.

2.2.1 Modificación de la impedancia de salida Zo(s) aguas arriba del bus de
continua

Si los dispositivos de potencia situados aguas arriba del PCC, son con-
vertidores electrónicos de potencia, se puede modificar la impedancia de
salida del dispositivo, cambiando el ancho de banda del bucle de control.
Existen dos modos principales de operación, en continuous conduction
mode (CCM) y en discontinuous conduction mode (DCM), si el converti-
dor trabaja en DCM siempre se puede cambiar la impedancia de salida
Grigore y col., 1998, Rahimi y Emadi, 2010. En el caso CCM cuando el
convertidor funciona en bucle abierto, se puede añadir un lazo extra de
estabilización y si el convertidor funciona en bucle cerrado, el método
pasa por aumentar el ancho de banda del lazo.

• Aumentando el ancho de banda del bucle cerrado del conver-
tidor aguas arriba. La impedancia de salida de los convertidores
DC/DC se puede reducir aumentando el ancho de banda del bucle
cerrado de control interno, para que sea más grande que el valor
de resonancia del filtro interno del convertidor Du y col., 2013 .
Por el contrario, normalmente en convertidores AC/DC este mé-
todo no es realizable, aunque existen otros métodos denominados
AC/DC fast controlers Lamar y col., 2008, Prodić y col., 2003, Rezaei,
2014, Spiazzi, Mattavelli y Rossetto, 1997, Wall, 1997, cuya princi-
pal característica es que el ancho de banda del controlador en bucle
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cerrado, es mayor que la frecuencia de resonancia del filtro LC in-
terno del convertidor, con el propósito de reducir la impedancia de
salida del convertidor.

• Añadiendo un bucle de estabilización extra. Dentro de este apar-
tado, se distinguen entre los métodos aplicados para DC/DC y
para AC/DC.

– Convertidores DC/DC. Entre los métodos de control utiliza-
dos, podemos destacar el método lineal Active damping, que
consiste en crear un bucle de control, de forma que se cons-
truye una resistencia virtual en serie con la inductancia del
convertidor DC/DC Rahimi y Emadi, 2009. Otros métodos no
lineales que añaden un bucle extra son; Nonlinear feedback loop
Rahimi, Williamson y Emadi, 2010, control por modos desli-
zantes Zhao, Qiao y Ha, 2014, control basado en pasividad
Zeng, Zhang y Qiao, 2014 y Boundary control method Onwu-
chekwa y Kwasinski, 2010.

– Convertidores AC/DC. Como método lineal, en Radwan y Moha-
med, 2012 se comparan tres tipos de bucles de estabilización.
Como ejemplo no lineal en Zhang y col., 2013a se utiliza el
control por modos deslizantes.

2.2.2 Modificación de la impedancia de entrada Zi(s) de la CPL

En esta topología es indiferente que la carga sea DC o AC, ya que en
sistemas DC siempre hay un filtro LC antes de la carga y en sistemas AC,
los rectificadores electrónicos de potencia son equivalentes a un filtro LC.
Podemos distinguir entre estos métodos, dos grandes grupos; métodos
lineales y métodos no lineales.

• Métodos lineales. En estos métodos se inyecta una potencia de
estabilización en la CPL para modificar su impedancia de entrada.
Pueden simular una resistencia virtual Lee y Sul, 2014, Liu, Forsyth
y Cross, 2007, Liutanakul y col., 2010, Mohamed, Radwan y Lee,
2012, o bien, un condensador virtual Magne y col., 2012, Mohamed,
Radwan y Lee, 2012.

• Métodos no lineales. Entre los métodos no lineales destacan el
utilizado en Sudhoff y col., 1998 donde se utiliza Field oriented Con-
trol, en un motor de inducción para estabilizar el PCC y en Liu
y Forsyth, 2005 se utiliza control basado en pasividad.

2.2.3 Adición de una impedancia Za(s) en paralelo al bus de continua

En este ámbito se distinguen dos posibles caminos:
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• Métodos Pasivos. Consisten en conectar en paralelo con el filtro
de entrada uno o varios componentes pasivos, para compensar la
impedancia incremental negativa de la carga Cespedes, Xing y Sun,
2011, Liu y col., 2015.

• Métodos activos. Este método consiste en añadir un convertidor
DC/DC conectado al PCC, que trabaja como un buffer de poten-
cia, desacoplando la interacción entre el filtro LC y la CPL. Puede
trabajar imitando un Condensador Zhang y col., 2013c o utilizando
el método de emplazamiento de polos Inoue y col., 2012.





3
O B J E T I V O Y A L C A N C E

3.1 objetivos

El objetivo principal del presente plan de investigación es estudiar la
estabilidad de redes eléctricas DC, LTIs, conectadas con convertidores
electrónicos operando a potencia constante, a fin de extender el rango
de comportamiento estable a todos los posibles puntos de equilibrio del
sistema global.

Este objetivo puede subdividirse en los siguientes sub-objetivos:

• Estudio teórico de la estabilidad local del sistema propuesto.

• Obtener los métodos y criterios de estabilidad de forma teórica y
diseñar una técnica que posibilite la aplicación de estos métodos a
los sistemas reales.

• Diseñar y construir un dispositivo activo de estabilización shunt
(paralelo), que mediante una ley de control adecuada, compense
los fenómenos de inestabilidad. Para obtener esta ley de control, se
utilizarán diferentes técnicas, comprobando que esta propuesta es
adecuada.

• Construir una planta representativa de las redes bajo estudio y
experimentar con lo diseñado.

3.2 alcance de la tesis

El trabajo de investigación se ciñe a los siguientes ámbitos de trabajo:

• Obtención de criterios y procedimientos para el análisis de estabi-
lidad de redes eléctricas DC conectadas a cargas de potencia cons-
tante.

• Diseño, construcción y experimentación con un dispositivo activo
tipo shunt para la compensación de la inestabilidad causada en la
red por el efecto de las cargas de potencia constante. Este disposi-
tivo se ha diseñado para redes de tensión continua.

23



24 objetivo y alcance

• Técnicas de control trabajadas en el ámbito de estabilización de re-
des DC con CPLs. En concreto; control de histéresis, control lineal
PI, control basado en mixed-sensibility H∞ para sistemas de una
entrada y una salida (SISO) y para sistemas MIMO, control auto-
sintonizado basado en un identificador RLS y un controlador alge-
braico de emplazamiento de polos y por último, control no lineal
adaptativo de información completa con un observador-estimador
basado en Immersion & Invariance method (I&I).



Parte II

M É T O D O D E A N Á L I S I S D E E S TA B I L I D A D

En este bloque de la tesis, se presenta un nuevo método de
análisis de la estabilidad local, adecuado para las redes que
representan el problema bajo estudio, basado en el análisis
de estabilidad en el dominio de la frecuencia y en las pro-
piedades NI de sistemas conectados mediante realimentación
positiva. Para ello, se revisan los conceptos previos a la expo-
sición del método, como las propiedades NI y PR de las Tf
racionales y propias de sistemas LTI.

Finalmente, se presenta una condición suficiente para la es-
tabilidad local de circuitos de DC, LTI con CPLs para todos
los posibles equilibrios del sistema (que dependen de la po-
tencia consumida por las cargas), expresada mediante des-
igualdades matriciales lineales (LMIs) fácilmente verificadas
mediante programación convexa. Se muestra esta condición
como un método de pasos sucesivos que se deben cumplir.
También se incluyen dos ejemplos: uno SISO (monopuerto) y
otro MIMO (multipuerto).





4
M É T O D O D E A N Á L I S I S

En este capítulo se presenta un nuevo método que permite comprobar
una condición suficiente para la estabilidad local de circuitos de DC LTI
con CPLs, para todos los posibles equilibrios del sistema que surgen al
variar la potencia consumida por las CPLs.

Así como, el llamado Passivity Theorem asegura una condición suficien-
te para la estabilidad interna, de la interconexión mediante realimenta-
ción negativa de dos sistemas dinámicos, basándose en ciertas propie-
dades de los sistemas interconectados (positive real properties), la técnica
utilizada se basa en el análisis de estabilidad en el dominio de la frecuen-
cia y en la caracterización de ciertas propiedades de los sistemas (negati-
ve imaginary properties) conectados mediante realimentación positiva. La
condición suficiente obtenida por este método se expresa mediante LMIs
que pueden ser verificadas por medio de programación convexa.

Se muestra la aplicación del método con dos ejemplos: un sistema
SISO consistente en un circuito RLC con una CPL y un sistema MIMO
consistente en un circuito lineal de DC con dos CPLs. También se ha
considerado en ambos casos, cuando las cargas de potencia constante
i) son ideales, y ii) considerando que tienen una dinámica de primer
orden.

4.1 sistemas reales positivos y sistemas imaginario nega-
tivos

En esta sección se presentan algunas definiciones necesarias previas a la
exposición del método de análisis de estabilidad. Estas definiciones per-
miten analizar en el dominio de la frecuencia ciertas propiedades de las
Tfs racionales y propias de sistemas LTIs. Definiciones que caracterizan
las Tf como; PR, estrictamente real positiva (SPR), NI y estrictamente
imaginario negativa (SNI). También, se define el Lema Imaginario Nega-
tivo, que es la herramienta principal utilizada para establecer las condi-
ciones de estabilidad del problema bajo estudio, así como, una versión
modificada del lema basada en LMIs.

La caracterización PR constituye una propiedad importante de las Tfs
relacionadas con los sistemas pasivos LTI y su estabilidad, bajo ciertas
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asunciones técnicas, estos sistemas son Lyapunov estables. Para evaluar la
estabilidad de los sistemas no lineales y sus interconexiones, a menudo
se utilizan las propiedades de los sistemas pasivos y sistemas disipativos,
sin embargo, el concepto de PR, solo se aplica en el análisis de estabili-
dad de los sistemas LTI, un sistema LTI con función de transferencia PR,
es pasivo y además es disipativo con función de almacenamiento cuadrá-
tica. Para una revisión de las relaciones entre pasividad, disipatividad,
PR y sus clases, consultar Kottenstette y col., 2014.

Corolario 4.1.1 (Brogliato y col., 2007). Un sistema representado por la fun-
ción de transferencia h(s) es pasivo, si y solo si, la función de transferencia h(s)
es real positiva.

El concepto de sistema PR apareció como consecuencia de aplicar la
teoría de sistemas pasivos en el análisis de las redes eléctricas (Anderson
y Vongpanitlerd, 1973). En los fundamentos de la teoría PR, generalmen-
te se establecen tres pasos sucesivos. En un primer paso, se establece
una definición generalizada de la propiedad PR, se dice que una matriz
de funciones complejas, no necesariamente racionales, es PR, si es analí-
tica en el semiplano derecho complejo y satisface en este dominio, cierta
desigualdad.

Definición 4.1.1. La matriz de funciones de transferencia H(s) ∈ Cm×m

es real positiva si:

H(s) no tiene polos con Re(s) > 0.

H(s) es real para cualquier s real positivo

H(s) +H∗(s) ⩾ 0 ∀Re(s) > 0

En un segundo paso, particularizando para el caso de las funciones
racionales, se define la propiedad PR mediante restricciones del valor
de la función exclusivamente en el eje imaginario, utilizando el teorema
del módulo máximo, ver Def. 4.1.2. Finalmente, se establece la conexión
entre las condiciones en el dominio de la frecuencia (eje imaginario) y en
el dominio del tiempo de una representación mínima en espacio de esta-
dos, este último paso, se suele limitar a las representaciones de funciones
de transferencia racionales y propias, puesto que los sistemas reales re-
presentados, cumplen la propiedad de causalidad. Este último paso da
lugar, a una de las caracterizaciones de los sistemas PR más importantes
en la teoría de control moderno, es el Positive Real Lemma, también lla-
mado Kalman-Yakubovich-Popov Lemma (Anderson y Vongpanitlerd, 1973)
,mediante el cual, a partir de una representación mínima en el espacio
de estados del sistema, podemos evaluar la propiedad PR, comprobando
la factibilidad de una desigualdad expresada en forma de LMI.

Lema 4.1.1 (Anderson y Vongpanitlerd, 1973).
Sea H(s) ∈ Rm×m, s ∈ C, con H(∞) < ∞. Sea A,B,C,D una realización
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mínima de H(s) Donde A ∈ Rn×n, B ∈ Rn×m, C ∈ Rm×n, y D ∈ Rm×m.
Entonces H(s) es real positiva si y sólo si existen las matrices P = P⊤ > 0,
P ∈ Rn×n, L ∈ Rn×m y W ∈ Rm×n tal que:

PA+A⊤P = −LL⊤,

PB−C⊤ = −LW,

D+D⊤ = W⊤W.

Una de las restricciones de las Tfs racionales PR, es que su grado
relativo debe estar entre menos uno y uno, esto se cumple siempre que
los vectores de entrada y salida, estén formados por pares ordenados de
variables conjugadas o duales (el producto interno de la entrada y salida
es igual a la potencia), muchos modelos de sistemas, no cumplen esta
relación de entrada-salida y dan lugar a Tfs, con grado relativo mayor
a uno, por ejemplo, en modelos con sensores de posición y actuadores
de fuerza, esto motivo el desarrollo de la teoría NI por parte de Lanzon
y Petersen, 2008.

Los cimientos de la teoría de sistemas NI y su relación con los siste-
mas PR, se basan en la teoría de los llamados systems with counterclock-
wise input-output dynamics que se introdujo en Angeli, 2006 en el estudio
de las interconexiones con realimentación positiva de sistemas tanto li-
neales como no-lineales. Basándose en estos resultados, los principales
artífices de la teoría NI, publican su primera aportación en Lanzon y Pe-
tersen, 2007, donde todavía no definen el término NI, sino que hablan de
una modificada condición de estabilidad PR, más tarde y utilizando ex-
presamente el término NI (Lanzon y Petersen, 2008; Petersen y Lanzon,
2010), se caracterizan las matrices de Tfs NIs y se establece el Negative
Imaginary Lemma, para representaciones de sistemas que no contienen
polos en el eje imaginario. Esta restricción fue relajada en Xiong, Peter-
sen y Lanzon, 2010, permitiendo un polo simple en el eje imaginario
excepto en el origen. Posteriormente en Mabrok y col., 2011, se relajan
las restricciones aún más, permitiendo un polo simple en el origen y
finalmente, en Mabrok y col., 2014; Mabrok y col., 2015 se extiende la
teoría permitiendo un doble polo en el origen.

La caracterización de sistemas NI se ha ido generalizando en los últi-
mos años considerablemente, incluyendo los sistemas sin pérdidas (loss-
less). En Rao y Rapisarda, 2012; Xiong, Petersen y Lanzon, 2012 se esta-
blece la definición de sistemas sin pérdidas propios NI sin polos en el
origen ni en infinito, en Liu y Xiong, 2016 se extiende la definición de sis-
temas sin pérdidas NI para el caso impropio, permitiendo polos en cero
y en infinito, más recientemente, en Liu y Chen, 2019 se presenta el gene-
ralized lossless negative imaginary lemma. Otra especialización importante
de la teoría NI, se aplica a sistemas descriptores (algebraico-diferenciales)
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Mabrok y col., 2011, Benner y Voigt, 2013, Xiong, Lanzon y Petersen,
2015.

La inclusión de sistemas cuyas Tfs contienen polos en el infinito, per-
mite la aplicación de la teoría a sistemas impropios, incluso a los siste-
mas no necesariamente racionales, en Ferrante, Lanzon y Ntogramatzi-
dis, 2016; Ferrante y Ntogramatzidis, 2013 se presenta una definición
general de funciones NI que no sean necesariamente racionales y pro-
pias, restringida a Tf simétricas. No obstante, esta restricción es relajada
en Liu y Xiong, 2016, extendiendo las definiciones a Tf no simétricas.
Aunque en esta exposición, se muestra que la teoría de sistemas NI es
extensa, las aplicaciones realizadas en este documento se limitan al ámbi-
to de las Tf racionales y propias, cuyo conjunto, nos permite representar
el problema bajo estudio.

Las siguientes definiciones caracterizan las propiedades PR y SPR res-
pectivamente.

Definición 4.1.2 (Anderson y Vongpanitlerd, 1973). Una matriz cuadra-
da G(s) de funciones de transferencia racionales y propias es positiva real
si:

1. G(s) no tiene ningún polo con Re(s) > 0.

2. ∀ ω ∈ R tal que s = jω no sea un polo de G(s),

G(jω) +G∗(jω) ⩾ 0.

3. Si s = jω0 con ω0 ∈ R es un polo de G(s), entonces es un polo
simple y su matriz residuo asociada K0 = lı́ms→jω0

(s− jω0)G(s) es
semidefinida positiva y Hermítica (i. e. K0 = K∗

0 ⩾ 0 ).

Definición 4.1.3 (Ioannou y Gang Tao, 1987). Sea G(s) = C(sI−A)−1B+

D una matriz cuadrada de funciones de transferencia racionales y pro-
pias, donde (A, B, C, D) son las matrices de una realización mínima en
el espacio de estados, supóngase que G(s) es no singular. Entonces G(s)

es estrictamente positiva real si:

1. G(s) no tiene ningún polo con Re(s) ⩾ 0.

2. ∀ ω ∈ R,

G(jω) +G∗(jω) > 0.

3. O bien, lı́mω→∞[G(jω) +G∗(jω)] = D+D⊤ > 0 ó si D+D⊤ ⩾ 0

entonces lı́mω→∞[G(jω) +G∗(jω)] > 0.

Si nos limitamos al caso SISO, podemos determinar de forma gráfi-
ca, el alcance de estas definiciones. La propiedad PR (respectivamente
SPR), es equivalente a la condición de fase ∠G(jω) ∈

[
−π

2 , π2
]

(∠G(jω) ∈
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(
−π

2 , π2
)
). De forma generalizada, el diagrama polar de una función PR

(SPR) está confinado en el semiplano derecho cerrado (CRHP) (semi-
plano derecho abierto (ORHP)). En la Fig. 9a, se muestran algunos ejem-
plos de Tf PR (PR2(s), PR3(s)) y SPR (PR1(s)).

Las siguientes definiciones caracterizan las propiedades NI y SNI res-
pectivamente.

Definición 4.1.4 (Petersen, 2011). Una matriz cuadrada de funciones de
transferencia racionales y propias R(s) es imaginario negativa si:

1. R(s) no tiene ningún polo en el origen ni con Re(s) > 0.

2. ∀ ω ∈ (0,∞) tal que s = jω no sea un polo de R(s),

j[R(jω) − R∗(jω)] ⩾ 0.

3. Si s = jω0 con ω0 ∈ (0,∞) es un polo de R(s), entonces es un
polo simple y su matriz residuo K0 = lı́ms→jω0

(s − jω0)jR(s) es
semidefinida positiva y Hermítica.

Definición 4.1.5 (Petersen, 2011). Una matriz cuadrada de funciones de
transferencia racionales y propias R(s) es estrictamente imaginario negativa
si:

1. R(s) no tiene ningún polo con Re(s) ⩾ 0.

2. ∀ ω ∈ (0,∞),

j[R(jω) − R∗(jω)] > 0.

De forma similar a la positividad real, para el caso SISO, podemos de-
terminar de forma gráfica, la negatividad imaginaria. La propiedad NI
(respectivamente SNI), es equivalente a la condición de fase ∠R(jω) ∈
[−π, 0] ∀ ω ⩾ 0 (∠R(jω) ∈ (−π, 0) ∀ ω ∈ (0,∞)). De forma generalizada,
el diagrama polar de una función NI (SNI) está confinado en el semi-
plano inferior del diagrama polar ∀ ω ⩾ 0 (∀ ω ∈ (0,∞)). Nótese que en
la definición de SPR el diagrama polar, no podía tocar el eje imaginario,
pero, en la definición de SNI el diagrama polar no puede tocar el eje real,
excepto en cero y en infinito, en la Fig. 9b, NI1(s) y NI2(s) son SNI, pero
NI3(s) es NI.

La propiedad PR exige que las Tf tengan grado relativo |rdeg| ⩽ 1, sin
embargo, la definición de sistemas NI supone que el grado relativo de
las Tf NI, es 0 ⩽ rdeg ⩽ 2. Otra característica consiste en que las Tf PR,
deben de ser de fase mínima, pero esta condición no es necesaria para
las Tf NI.
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Figura 9: Diagrama de Nyquist de algunas funciones de transferencia PRs
∀ ω ∈ R en la Fig. (a) y algunas funciones de transferencia NIs
∀ ω ∈ (0,∞) en la Fig. (b).

4.2 interconexión mediante realimentación positiva de
sistemas imaginario negativos

A continuación, se expone el marco teórico principal que nos permite
asegurar la estabilidad local de la interconexión de dos sistemas median-
te realimentación positiva. Para conseguir esto, es necesario establecer
una equivalencia entre las condiciones en el dominio de la frecuencia de
una representación entrada-salida de los sistemas NI, SNI (definiciones
4.1.4 y 4.1.5), y las condiciones en el dominio del tiempo que describen
las matrices de la representación en el espacio de estados de estos siste-
mas.

Lema 4.2.1 (Petersen y Lanzon, 2010).
Sea la siguiente representación mínima en espacio de estados de un sistema

ẋ = Ax+Bu, (2)
y = Cx+Du, (3)

Donde A ∈ Rn×n, B ∈ Rn×m, C ∈ Rm×n, y D ∈ Rm×m. El sistema (2), (3)
es NI si, y solo si

1. A no tiene autovalores en el eje imaginario,

2. D = D⊤, y

3. existe una matriz Y = Y⊤ > 0, Y ∈ Rn×n, de forma que

AY + YA⊤ ⩽ 0, y B+AYC⊤ = 0.
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Corolario 4.2.1 (Petersen y Lanzon, 2010). Si la representación mínima de
un sistema en espacio de estados (2), (3), que satisface las condiciones (1), (2), y
(3) del Lema 4.2.1, adicionalmente cumple

4) La matriz de funciones de transferencia M(s) = C(sI−A)−1B+D cum-
ple que M(s) −M(−s)⊤ no tiene ceros de transmisión en el eje imagina-
rio excepto posiblemente en s = 0,

entonces el sistema es estrictamente imaginario negativo (SNI).

Finalmente, el siguiente Teorema garantiza la estabilidad de la inter-
conexión mediante realimentación positiva de la Fig. 10.

+

+
M(s)

+

+
N(s)

w1 u1 y1

u2 w2y2

Figura 10: Interconexión mediante realimentación positiva.

Teorema 4.2.1 (Song y col., 2011). Dado que M(s) es NI y N(s) es SNI, y
supóngase que M(∞)N(∞) = 0 y además N(∞) ⩾ 0. Entonces, la intercone-
xión de estos dos sistemas mediante realimentación positiva representada en la
Fig. 10 es internamente estable si, y solo si, el máximo autovalor de la matriz
M(0)N(0), denotado por λ̄(M(0)N(0)), satisface

λ̄(M(0)N(0)) < 1. (4)

La propiedad NI de un sistema LTI, se puede determinar, a partir de
una descripción en espacio de estados del mismo, utilizando el lema
4.2.1. Por otra parte, el Corolario 4.2.1, nos permite evaluar si además, el
sistema es SNI. Hay que destacar que la condición principal para evaluar
el lema 4.2.1 está descrita mediante una LMI, por lo tanto se trata de un
problema de optimización convexa. Por último, mediante el Teorema
4.2.1, podemos asegurar la estabilidad local del sistema.

4.3 descripción del problema

En la Fig. 11 se representa el sistema multipuerto de estudio Σ, que con-
siste en un circuito lineal con fuentes de corriente y voltaje de DC, en
cuyos puertos se conectan m CPLs. Tal y como se ha visto anteriormente,
estas cargas exhiben impedancia incremental negativa. El objetivo es en-
contrar una condición suficiente, fácilmente verificable, que determine si
el sistema en lazo cerrado es localmente estable para todos los posibles
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valores de potencia consumida por las CPLs, para los cuales existen equi-
librios del sistema. Para llegar a este resultado, a continuación, se define
el sistema, caracterizando sus principales propiedades y posteriormente
se determina la representación lineal del mismo.

Σ

C
P
L

1
C
P
L

m

+

−

+

−

vp1

vpm

ip1

ipm

Figura 11: Circuito LTI RLC con fuentes incluidas y m CPLs (caso m-puerto).

−+F(s)

+ −
Z(s)

I(s)

−

+

V(s)

1

Figura 12: Equivalente de Thévenin del circuito Σ in Fig. 11.

En las redes de estudio de la Fig. 11, Σ es una red de DC LTI que
consiste en conexiones arbitrarias de resistencias (R), autoinductancias
(L), condensadores (C), fuentes de corriente (Is), fuentes de voltaje (Es)

y acoplamientos magnéticos LTI1. Asúmase que existe una representa-
ción mínima bien definida en el espacio de estados de Σ, formulada en
función de las d-corrientes en las inductancias y q-tensiones en los con-
densadores, tal que,

ẋ = Ax+Bi+ f,
v = Cx+Di,

vpiipi = Pi > 0, i = 1, ...,m.
(5)

Donde i = [ip1 , ip2 , ..., ipm ] es el vector de entradas, v = [vp1 , vp2 , ..., vpm ]

es el vector de salidas, f es un vector de tensiones de DC o/y fuentes de

1 Para facilitar la comprensión del texto, se omite la variable representando el tiempo
t ∈ R, salvo necesidad.
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corriente constante, Pi son las potencias constantes absorbidas por las
CPLs en cada puerto, y A ∈ Rn×n, B ∈ Rn×m, C ∈ Rm×n y D ∈ Rm×m

son matrices constantes con n = d+ q.
Observación 4.3.1. En (5) se asume que las entradas son corrientes y las
salidas tensiones. Véase que para el caso recíproco, voltajes como entra-
das y corrientes como salidas, también es válida está definición. Algunos
sistemas, solo se pueden representar mediante una selección de entrada-
salida determinada, pues otras pueden ser no causales. No obstante, si
la representación de entrada-salida es real positiva, su representación in-
versa también lo es, por ejemplo, si la representación en forma de matriz
de impedancias es real positiva, su representación en forma de matriz
de admitancias, también lo será.

La representación de entrada-salida de Σ en el dominio de Laplace es

V(s) = G(s) I(s) + F(s), (6)

donde s es la variable de Laplace, V(s) = L{v(t)}, I(s) = L{i(t)}. G(s) =

C(sI−A)−1B+D y F(s) = C(sI−A)−1f son matrices racionales de coefi-
cientes reales.

El equivalente de Thévenin del circuito Σ, ver Fig. 12, es

V(s) = −Z(s) I(s) + F(s). (7)

Dado un conjunto determinado de potencias constantes Pe := col{Pe1 ,
Pe2 , ...,Pem}, para los cuales existen equilibrios2 del sistema (5), se obtie-
nen un conjunto de voltajes de puerto ve := col{ve1 , ve2 , ..., vem} y un con-
junto de corrientes de puerto ie := col{ie1 , ie2 , ..., iem}. Entonces, podemos
linealizar en torno a este equilibrio la tercera ecuación en (5) resultando

∆i = −K∆v+ γ∆P. (8)

donde ∆i := i− ie, ∆v := v− ve y ∆P := P − Pe son los vectores incre-
mentales de las variables de puerto, K := diag{

Pe1
v2e1

,
Pe2
v2e2

, ..., Pem
v2em

} es una

matriz diagonal constante de ganancias, y γ := diag{ 1
ve1

, 1
ve2

, ..., 1
vem

} es
la ganancia incremental de perturbaciones de potencia. Evidentemente,
en la ecuación (8), −K representa la impedancia incremental negativa de
las CPLs. Aplicando la transformada de Laplace a (8) y sustituyendo en
(6) de forma incremental, se obtiene el sistema lineal en lazo cerrado, ver
Fig. 13, que describe la dinámica alrededor del punto de equilibrio,

∆V(s) = Z(s)(K∆V(s) − γ∆P) + F(s). (9)

Comparando (6) con (7) podemos identificar con claridad a G(s) como la
impedancia equivalente multipuerto cambiada de signo G(s) = −Z(s),
y el vector de fuentes equivalentes como F(s). Obsérvese que esto es
coherente con el siguiente teorema,

2 Hay que tener en cuenta que los equilibrios no dependen de la elección de la variable
de salida, pero sí de la entrada, (5).
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Figura 13: Diagrama de bloques de la interconexión del sistema en torno al
equilibrio.

Teorema 4.3.1 (Anderson y Vongpanitlerd, 1973, Theorem 2.7.1). Sea N

un m-puerto que es LTI y pasivo, pero no necesariamente de parámetros con-
centrados o finitos. Supóngase que N tiene una representación de matriz de
inmitancias o parámetros híbridos B(s), entonces B(.) es real positiva.

Según este teorema cualquier matriz de inmitancia o de parámetros
híbridos de una representación multipuerto, necesariamente es positiva
real. Esto indica que el cambio de signo es debido a la aportación de la
impedancia incremental negativa de las CPLs, esta particularidad hace
que sea inviable la aplicación del llamado passivity theorem que asegura
la estabilidad interna de la conexión mediante realimentación negativa
de un sistema que sea PR con otro sistema que sea SPR, ya que la Tf re-
sultante que representa el sistema G(s) nunca va a ser PR, sin embargo,
si representamos la ecuación (9) como la interconexión en realimenta-
ción positiva de dos sistemas Z(s) y K, de la Fig. 13 podemos aplicar el
Teorema 4.2.1.

Aquí se han seleccionado las corrientes para el vector de entradas y
las tensiones para el vector de salidas, para aplicar Thévenin y analizar
el sistema de forma sencilla, no obstante, y sin pérdida de generalidad,
seleccionando adecuadamente el vector de entradas y salidas, como vec-
tores híbridos de corriente-tensión, la matriz de funciones de transferen-
cia obtenida cumplirá la propiedad PR, ya que será una combinación de
impedancias Z(s), admitancias Y(s) y Tf de parámetros híbridos H(s).

Otra propiedad importante de las redes de estudio es la reciprocidad,
una red multipuerto compuesta exclusivamente por elementos recípro-
cos; resistencias, inductancias, condensadores y transformadores multi-
puerto es recíproca, y las matrices asociadas con la red de impedancia
Z(s), admitancia Y(s), o scatering S(s), son simétricas, ver Anderson
y Vongpanitlerd, 1973, Theorem 2.8.1.



4.4 método de evaluación de la estabilidad 37

4.4 método de evaluación de la estabilidad

En esta sección se presenta un método, basado en ciertas propiedades
en el dominio de la frecuencia del circuito Σ, para obtener una condi-
ción suficiente de la estabilidad local del sistema completo, cuando se
conectan CPLs.

El diagrama de bloques para la ecuación (9), ver Fig. 13, muestra la in-
terconexión mediante realimentación positiva de Z y K. Entonces, usan-
do el Teorema 4.2.1, podemos garantizar la estabilidad del sistema alre-
dedor del equilibrio evaluando el Lema 4.2.1 para establecer que K es
NI, y utilizando el Corolario 4.2.1 para comprobar que Z(s) es SNI. De
forma que la estabilidad del sistema depende de las características NI
de Z y de K.

4.4.1 Evaluando si K es NI

Partiendo de la definición 4.1.4, la condición 1) se cumple debido a que
K es constante y la condición 2)

j[K(jω) −K∗(jω)] = j[K−K∗] = 0, ∀ω.

también se cumple. por lo tanto, K es NI.

Observación 4.4.1. Cuando la CPL es de primer orden, K es SNI y por lo
tanto, se pueden relajar las condiciones de Z(s) exigiendo solo que sea
NI, de esta forma, el método sirve para más tipos de redes.

4.4.2 Evaluando si Z(s) es SNI

Z(s) es la matriz de impedancias que representa una red LTI, compuesta
de elementos pasivos, incluyendo resistivos, por lo que Z(s) no tiene po-
los con Re(s) ⩾ 0. En consecuencia, se satisface la condición 1) del Lema
4.2.1. Depende de las características de la red que se cumpla la condi-
ción 2) del Lema 4.2.1 (D = D⊤), no obstante, asumiendo que Z(s) es
una matriz de Tfs estrictamente propia (Z(∞) = D = 0), esta condición
es satisfecha. Además, las asunciones

Z(∞)K(∞) = 0 y Z(∞) ⩾ 0 (10)

en el Teorema 4.2.1 también se cumplen.

Observación 4.4.2. Considerando un comportamiento dinámico más rea-
lista de las CPLs, por ejemplo, una dinámica de primer orden (CPLs con
ancho de banda finito), en la ecuación (8) la matriz diagonal de ganan-
cias se puede sustituir por

K ′(s) := diag{
Pe1
v2e1

1

τ1s+ 1
,
Pe2
v2e2

1

τ2s+ 1
, ...,

Pem
v2em

1

τms+ 1
} (11)



38 método de análisis

donde τi > 0 y por lo tanto K ′(s) es exponencialmente estable. Por lo que
K ′(∞) = 0 y podemos extender el método para circuitos cuya matriz de
impedancia Z(s) sea bipropia3. En este caso, solo es necesario evaluar4

D = D⊤ > 0, pues K ′(s) es NI.

Por otra parte, para verificar que Z(s) es SNI previamente es necesario
comprobar que es NI verificando la condición 3) del Lema 4.2.1. Como
esta condición es una LMI, comprobar su factibilidad es un problema
de programación convexa que puede ser calculado de forma eficiente.
Esto permite incluso hacer un barrido de los valores de determinados
parámetros del circuito Σ para encontrar un conjunto de parámetros que
aseguren la factibilidad de la condición expresada en forma de LMI.

Finalmente, el último paso para comprobar la propiedad SNI de Z(s)

es la condición 4) del Corolario 4.2.1. Calcular los ceros de transmisión
numéricamente es una tarea sencilla y la condición 4) del Corolario 4.2.1
siempre se satisface excepto en los límites de la región de posibles so-
luciones de la LMI que expresa la condición 3) del Lema 4.2.1. De cual-
quier manera, si la condición 4) no se cumple, siempre se puede forzar
añadiendo un pequeño δ > 0 en la desigualdad LMI,

AY + YA⊤ ⩽ δI,

del Lema 4.2.1.

4.4.3 Condición suficiente para la estabilidad local

Si todas las anteriores condiciones se satisfacen, se puede aplicar el teo-
rema 4.2.1 para asegurar la estabilidad del sistema en lazo cerrado, ve-
rificando si la desigualdad de la ecuación (4) se cumple. Es necesario
señalar que esta desigualdad tan solo depende de la dc-gain, que es fun-
ción de la potencia y los voltajes de puerto en el equilibrio, además de
los elementos resistivos del circuito Σ.

Resumiendo, si Z(s) es una matriz de Tfs estrictamente propia con
elementos resistivos y las CPLs son ideales, entonces el método consiste
en tres pasos:

1. Comprobar la factibilidad de la condición LMI en el Lema 4.2.1.
En este paso, es posible cambiar algunos parámetros de Z(s) para
forzar la factibilidad de la condición.

2. Comprobar si Z(s) − Z(−s)⊤no tiene ceros de trasmisión en el eje
imaginario, excepto en s = 0.

3. Comprobar si la condición de la ecuación (4) del Teorema 4.2.1 se
cumple.

3 Z(∞) ̸= 0.
4 Asumiendo que el circuito Σ es recíproco implica que D = D⊤ pues Z(s) es simétrica.
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Si todas las comprobaciones se cumplen, entonces, el sistema en lazo
cerrado es estable de forma local.

4.5 ejemplos de aplicación del método de estabilidad

A continuación, se demuestra la aplicación del método propuesto en la
sección 4.4 con dos ejemplos. El primer ejemplo consiste en un circuito
RLC conectado a una CPL que sirve para demostrar la aplicación del
método en un sistema SISO. En la segunda aplicación, se demuestra el
método de análisis de estabilidad sobre un sistema MIMO, para ello se
elige un circuito de DC LTI con dos puertos en donde se conectan dos
CPLs.

4.5.1 Ejemplo de aplicación del método en un sistema monopuerto

En este ejemplo, el método se aplica a el circuito RLC monopuerto de la
Fig. 14. Una realización mínima en el espacio de estados del circuito se
define por las matrices

A=

[
−r1L

−1
1 −L−1

1

C1
−1 0

]
,B=

[
0

−C−1
1

]
,C=

[
0 1

]
,D=

[
0

]
. (12)

En consecuencia a la sección 4.3, donde se determinó que la Impedancia
del circuito es la función de transferencia cambiada de signo Z(s) =

−[C(sI − A)−1B +D] , se obtiene la expresión para la impedancia del
circuito5

Z(s) =
L1s+ r1

C1L1s2 +C1r1s+ 1
.

−+E

r1 L1iL ip1

C1

−

+

vp1

+

−

CPL

1

Figura 14: Circuito monopuerto RLC conectado con una CPL.

Resolviendo analíticamente la condición 3) del Lema 4.2.1, usando
el criterio de Sylvester para los menores principales, ver por ejemplo

5 Para comprobar la condición suficiente para que Z(s) cumpla la propiedad NI median-
te el Lema 4.2.1, hay que aplicar el cambio de signo en (12).
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(Horn y Johnson, 1990[Corollary 7.1.5 and Theorem 7.2.5]), se obtiene la
condición necesaria para que Z(s) sea NI

r1 ⩾

√
L1
C1

. (13)

Para determinar si además, Z(s) es SNI es necesario un paso más,
debemos evaluar la condición 4) del Corolario 4.2.1, obteniendo

Z(s) −Z(−s)⊤ =
2s(C1L

2
1s

2 + L1 −C1r
2
1)

C2
1L

2
1s

4 −C2
1r

2
1s

2 + 2C1L1s2 + 1
.

Los ceros de transmisión son s = 0 y

s = ±

√
C1r

2
1 − L1

√
C1L1

.

Sin embargo, si la expresión (13) se cumple, los dos últimos ceros de
transmisión son siempre reales o nulos. En consecuencia, Z(s) es SNI si
y solo si, la desigualdad estricta, o la igualdad en la expresión (13) se
cumplen.

Aplicando el Teorema 4.2.1, se obtiene la máxima ganancia permitida
Kst, para tener un sistema estable en lazo cerrado, como

λ̄(Z(0)Kst) < 1 ⇒ Kst <
1

Z(0)
. (14)

Tal y como se comentó en un anterior trabajo (Arocas-Pérez y Griñó,
2016), este resultado está estrechamente relacionado con la existencia de
equilibrios del sistema. Substituyendo en la ecuación de Thévenin (7) la
expresión para la CPL (5) se obtiene la siguiente ecuación cuadrática
para los equilibrios,

v2e − F(0)ve +Z(0)Pe = 0. (15)

Resolviendo para que el discriminante ∆ := F(0)2 − 4Z(0)Pe de la ecua-
ción (15) tenga soluciones reales, la potencia límite para que existan equi-

librios es Peq :=
F(0)2

4Z(0) y para este valor, el voltaje de puerto es veq :=
F(0)
2 .

Consecuentemente, el valor de ganancia máximo para el cual existen
equilibrios del sistema es,

Keq =
Peq

v2eq
=

1

Z(0)
. (16)

Comparando el resultado en (14) y en (16), se observa, que para el sis-
tema en lazo cerrado, el límite de la ganancia máxima permitida para
que el sistema sea estable y el límite de la ganancia máxima permitida
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para que existan equilibrios del sistema, coinciden excepto en el punto
frontera K = 1

Z(0) , donde el sistema deja de ser asintóticamente estable6.
Además, la Tf de lazo abierto L(s) = KZ(s), véase la Fig. 13, en el límite
de existencia de los equilibrios Keq, toma el valor

L(0)eq =
1

Z(0)
Z(0) = 1 (17)

Considerando que el punto crítico del trazado de Nyquist, para inter-
conexión mediante realimentación positiva es L(jω) = 1 + j0, pues el
polinomio característico es 1− L(s) = 0, el Teorema 4.2.1 y la ecuación
(17) son equivalentes. por lo tanto, para una la red eléctrica Σ monopuer-
to, conectada a una CPL, el límite de existencia de los equilibrios y el
límite de estabilidad del sistema ocurre cuando el trazado polar de L(s)

evaluado en ω = 0 (de forma equivalente, el autovalor del sistema en
lazo abierto para ω = 0) comienza en 1.

En realidad este resultado tiene una explicación sencilla para sistemas
SISO. Consideremos que M(s) y N(s) del Teorema 4.2.1 en el caso SISO.
Como N(s) es SNI, se cumple que ∠N(jω) ∈ (−π, 0), ∀ ω > 0. Ade-
más, como M(s) es NI, se cumple ∠M(jω) ∈ [−π, 0], ∀ ω ⩾ 0 tal que
M(jω) ̸= 0. Por lo que, L(s) = M(s)N(s) cumple que ∠L(jω) ∈ (−2π, 0),
∀ ω > 0 tal que L(jω) ̸= 0. Así pues, el trazado de Nyquist de L(jω)

solo puede intersectar el eje real positivo en ω = 0, pues a frecuencia
infinito M(∞)N(∞) = 0. Esto supone que la única posibilidad de que el
sistema sea inestable es N(0)M(0) > 1, es decir, el límite de estabilidad
está relacionado con los equilibrios mediante la ganancia en DC. Dicho
de otra forma, según el criterio de Nyquist, la interconexión mediante
realimentación positiva de este tipo de sistemas, solo puede rodear el
punto crítico para ω = 0 (equilibrio).

Tabla 3: Parámetros de la red monopuerto RLC.

E (V) r1 (Ω) L1 (H) C1 (F)

24 0.041 7.83e-6 3e-3

Utilizando los parámetros de la Tabla 3 y resolviendo el equilibrio
para un valor de potencia inicial P0 = 3000W se obtiene v0 = 16.58V y
como demuestra el trazado de Nyquist en la Fig. 15 el sistema en lazo
cerrado es estable. Sin embargo, L(s) = KZ(s) no es NI. Aumentando
progresivamente la potencia de la CPL, en algún valor de potencia, el
diagrama polar rodeará el punto crítico 1 + j0 y según el criterio de
Nyquist el sistema en lazo cerrado será inestable.

6 Según el criterio de estabilidad de Nyquist, el trazado nunca debe intersectar el punto
crítico.
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Añadiendo un condensador en paralelo C ′ en el puerto, se puede au-
mentar la capacidad hasta un valor mínimo Cq = C1 + C ′ de forma
que L(s) sea NI. Así, la potencia se puede aumentar hasta el límite de
existencia de los equilibrios, manteniendo la estabilidad de lazo cerrado.
Obsérvese, que en el caso límite, L(0) = 1, como muestra la curva para
Plim = 3512.2W, vlim = 12V,Cq = 4.66mF de la Fig. 15.

0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 1.4

−1.0

−0.8

−0.6

−0.4

−0.2

Re{·}jIm{·}

P0, C

P0, Ci

P0, Cq

Plim, Cq

Figura 15: Trazado de Nyquist de L(s) para diferentes valores de condensador:
a) (turquesa) P0 = 3000W, v0 = 16.58V, C = 3mF, b) (naranja)
P0, v0, Ci = 3.5mF, c) (violeta) P0, v0, Cq = 4.66mF y d) (cyan)
Plim = 3512.2W, vlim = 12V, Cq.

Resolviendo el problema de factibilidad7 de la condición 3) del Lema
4.2.1, se obtiene el valor mínimo de condensador Cq = 4.658 mF nece-
sario para que L(s) cumpla la propiedad NI. Si comparamos este valor
con el resultado analítico de la ecuación (13), correspondiente a un valor
Cq = 4.6579mF, podemos afirmar que los valores obtenidos mediante
ambos métodos se corresponden, a excepción de pequeños errores nu-
méricos.

La Fig. 16 muestra las regiones de estabilidad e inestabilidad en lazo
cerrado, así cómo, la región donde se cumple la propiedad NI, para un
barrido de los valores de capacidad y potencia de carga del circuito. En
la figura se distingue claramente que la propiedad NI no depende de la
carga, pues solo depende de la relación de los parámetros del circuito

7 Los problemas de factibilidad se han resuelto utilizando el paquete de software CVX
(Grant y Boyd, 2015).
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Figura 16: Evaluación de la estabilidad, inestabilidad y propiedad NI de la red
monopuerto de la Fig. 14, para diferentes valores de capacidad y
potencia.

(condition (13)). Otro hecho importante que se deduce de la gráfica es
que para valores de potencia por debajo del límite de existencia del equi-
librio P < Peq, el valor del condensador en el puerto se puede disminuir
por debajo de Cq, manteniendo la estabilidad del sistema. Por lo tanto,
el criterio de estabilidad basado en la propiedad NI, es una condición
suficiente pero no necesaria. No obstante, para el caso SISO, en el límite
de existencia de los equilibrios, es una condición necesaria y suficiente.
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4.5.2 Ejemplo de aplicación del método en un sistema multipuerto

Como ejemplo de sistema multipuerto, se propone el circuito de dos
puertos (m = 2) de la Fig. 17. Las matrices del sistema en espacio de
estados son

A=


−r1L

−1
1 0 −L−1

1 0

0 −r2L
−1
2 L−1

2 −L−1
2

C−1
1 −C−1

1 0 0

0 C−1
2 0 0

 ,

B=


0 0

0 0

−C−1
1 0

0 −C−1
2

 ,C=

[
0 0 1 0

0 0 0 1

]
,D=

[
0 0

0 0

]
.

(18)

Con los valores para el circuito de los parámetros de la Tabla 4, Z(s)
no cumple la propiedad NI. Como sabemos que esta propiedad no de-
pende de las potencias consumidas por las cargas (las cuales fijan el
punto de operación), se conectan condensadores adicionales en los puer-
tos (C

′
1,C

′
2). Si Cq1 = C1 +C

′
1, Cq2 = C2 +C

′
2 son los valores mínimos

de los condensadores que fuerzan a Z(s) a cumplir la propiedad NI, en-
tonces, se garantiza la estabilidad del sistema en lazo cerrado para todos
los valores posibles de potencias para los cuales existan equilibrios.

Tabla 4: Parámetros para el circuito de la Fig. 17.

r1 = 0.04 Ω L1 = 78.0 µH C1 = 2.0 mF E = 24.0 V

r2 = 0.06 Ω L2 = 98.0 µH C2 = 1.0 mF

−+E

r1 L1i1 r2 L2i2

+

−

CPL2

ip2

C1

−

+

vp1

+

−

CPL1

ip1

C2

−

+

vp2

1

Figura 17: Circuito lineal de dos puertos con CPLs.

Siguiendo los pasos del método propuesto en la sección 4.4, el proce-
dimiento es el siguiente:

1. La Factibilidad de la condición 3) del Lema 4.2.1 se comprueba
numéricamente para una rejilla de valores de (Cq1 ,Cq2). Entre



4.5 ejemplos de aplicación del método de estabilidad 45

las distintas posibilidades que permiten a Z(s) ser NI, se escoge
un par que cumplan nuestros requerimientos de diseño (Cq1 =

89 mF,Cq2 = 88 mF).

2. Aplicando el Corolario 4.2.1, se comprueba que Z(s) − Z(−s)⊤ no
tiene ceros de transmisión, excepto en s = 0. Por lo tanto el circuito
es SNI.

3. El último paso consiste en encontrar las condiciones, entre los lími-
tes de existencia de los equilibrios, que satisfacen la desigualdad
(4) para los parámetros de ganancia dependientes de la potencia de
las cargas. Sin embargo, encontrar las soluciones del conjunto de
ecuaciones cuadráticas del sistema en el equilibrio, no es una tarea
trivial. En la proposición 3 de Barabanov y col., 2016 se presenta
una condición necesaria y suficiente para el caso m = 2, formulada
en términos de una LMI, para la existencia de los equilibrios del
sistema. Utilizando este resultado se obtiene un contorno límite
para la existencia de equilibrios en función de las potencias P1,P2.
Se elige el punto de equilibrio (P1 = 2860 W,P2 = 533.6 W), situa-
do en una vecindad del contorno para demostrar el método. Los
correspondientes voltajes de puerto son v1 = 13.12 V, v2 = 9.88 V.
Con todos estos datos, los valores propios para ω = 0 son

λ1(Z(0)K) = 0.2199, λ2(Z(0)K) = 0.9913.

De forma que la desigualdad (4) se cumple. Por lo tanto, como K

es NI y Z(s) es SNI, la estabilidad del sistema en lazo cerrado está
asegurada.

En la Fig. 18 se muestra, las regiones de estabilidad e inestabilidad
en lazo cerrado, así como la región donde Z(s) cumple la propiedad
NI, para un conjunto de pares ordenados de valores (C1,C2), en el pun-
to de equilibrio determinado por (P1 = 2860 W,P2 = 533.6 W, v1 =

13.12 V, v2 = 9.88 V). El enfoque NI, claramente, da una condición sufi-
ciente para la estabilidad del sistema en lazo cerrado.

Una forma alternativa de corroborar estos resultados, consiste en ha-
cer una comprobación gráfica. En la Fig. 19, se muestran los lugares
característicos (Characteristic loci) para KZ(jω). Se observa que ambas
funciones características8(λ1, λ2) satisfacen el criterio de estabilidad de
Nyquist (observar que para realimentación positiva, el punto crítico es
el s = 1+ j0). Adicionalmente, se constata que ambas funciones son SNI.

De esta comprobación gráfica, se derivan dos hechos importantes para
el caso m > 1:

1. La propiedad NI es suficiente, pero no necesaria para la estabilidad
del sistema en lazo cerrado. La aplicación de la LMI en el Lema

8 Tal y como se definen en McFarlane y Postlethwaite, 1977.
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Figura 18: Regiones de estabilidad, inestabilidad y propiedad NI para un punto
de equilibrio determinado respecto a los valores de condensador en
los puertos.

4.2.1 a una matriz de Tfs fuerza a todas sus funciones característi-
cas a cumplir la propiedad NI. Por ejemplo, en la Fig. 19, se puede
confirmar que para estabilidad en lazo cerrado no es necesario te-
ner una NI λ1, es suficiente que λ2 sea NI, tal y como se muestra
en la Fig. 20 para valores más bajos de capacidad. Este último caso,
resulta en un sistema estable en lazo cerrado aunque no todas sus
funciones características cumplan la propiedad NI.

2. El límite de existencia de los equilibrios se alcanza cuando el va-
lor absoluto de la máxima función característica NI λ̄NI en ω = 0

para el sistema en lazo abierto L = KZ(s), es igual a 1. Es decir„∣∣λ̄NI(L(0))
∣∣ = 1.
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Figura 19: Lugares característicos Characteristic loci de Z(s)K ∀ω > 0 (Cq1
=

89 mF, Cq2
= 88 mF, P1 = 2860 W, P2 = 533.6 W, v1 = 13.12 V,

v2 = 9.88 V).
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Figura 20: Lugares característicos Characteristic loci de Z(s)K ∀ω > 0 (Cq1
=

37 mF, Cq2
= 12 mF, P1 = 2860 W, P2 = 533.6 W, v1 = 13.12 V,

v2 = 9.88 V).





Parte III

T É C N I C A S D E C O N T R O L D E E S TA B I L I D A D

Con intención de aplicar técnicas de control adecuadas pa-
ra asegurar la estabilidad en redes DC con CPLs, se define el
modelo propuesto para las redes de estudio, esto nos permite
probar diferentes teorias de control para su posterior aplica-
ción en los sistemas reales.

Una vez establecido el modelo representativo de las redes de
estudio, se procede a comprobar las condiciones de existencia
del equilibrio del sistema, así como las características que de-
finen la estabilidad de estas redes cuando varia a la potencia
consumida por la CPL, según sea la amortiguación disponi-
ble de la red. De este modo, podemos establecer los casos
más desfavorables con respecto a la estabilidad del sistema.
En base a estos casos más desfavorables, se establecen los ob-
jetivos, para evaluar las técnicas de control propuestas.

Para alcanzar estos objetivos, se propone añadir en paralelo
en el PCC un dispositivo estabilizador, llamado shunt damper,
que mediante el diseño de una ley de control, nos permita
cumplir los objetivos definidos anteriormente.

A continuación, se presentan soluciones al problema, explo-
rando diferentes técnicas de estabilización y control para re-
des de DC con CPLs, tanto lineales como no lineales, con el
objetivo de demostrar el desempeño de la solución propuesta
(conexión en paralelo del dispositivo shunt damper). Utilizan-
do las técnicas lineales de control y bajo el marco teórico del
control H∞, se diseñan dos controladores; el primero se ba-
sa en un diseño jerárquico SISO, en el segundo se diseña un
controlador MIMO mediante el uso de un filtro divisor de
frecuencia. También se diseña una tercera ley de control me-
diante el marco teórico del control autosintonizado. Respecto
a las técnicas no lineales, se presenta un controlador de li-
nealización de entrada-salida de información completa, que
mediante un observador-estimador basado en I&I, se imple-
menta de forma adaptativa.
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Por último, para cada uno de estos controladores, se com-
prueba su desempeño mediante simulación numérica. Para
ello, se efectúan los experimentos pertinentes, principalmen-
te para comprobar numéricamente la estabilidad de forma
local y de forma global. También se comprueba que se satis-
facen los objetivos propuestos, tales como; recuperación del
estado estacionario tras una perturbación, eficiencia energéti-
ca de la solución, estimación de algunas señales y verificación
que el rango de existencia de los equilibrios estables es am-
pliado notablemente.







5
E S TA B I L I Z A C I Ó N D E R E D E S D E D C C O N C A R G A S D E
P O T E N C I A C O N S TA N T E

5.1 modelo propuesto de las redes de estudio y análisis
de características

Con el objetivo de resolver los problemas relacionados con el control y la
estabilidad de los sistemas de potencia, usualmente sistemas complejos
como redes de DC, AC o híbridas, son representadas con un modelo
simplificado. Redes con configuración de malla, se simplifican por el
método de reducción de Kron, como en Cucuzzella y col., 2017, Dorfler,
Simpson-Porco y Bullo, 2018, Zhao y Dörfler, 2015. Para consultar una
valiosa revisión de las conexiones de la teoría algebraica de grafos y el
análisis de circuitos eléctricos, consultar Dörfler y Bullo, 2013.

Normalmente todas las fuentes de energía y todas las cargas se conec-
tan en paralelo a través de un bus común de DC, las redes con topología
de un solo bus común y las redes con topología multibus, se simplifican
mediante el equivalente de Thévenin, por ejemplo en Sanchez y Mo-
linas, 2015, Rygg y Molinas, 2017, Zima y col., 2005, Lu y col., 2015,
Tahim y col., 2015. En definitiva, cualquier red eléctrica, aunque comple-
ja, puede ser representada con mayor o menor detalle por un modelo
simplificado.

Con el objetivo de diseñar técnicas de estabilización y control, se pro-
pone el siguiente modelo representativo de las redes de estudio, la red
mono-puerto RLC de DC de la Fig. 21 que representa un modelo simpli-
ficado de un sistema electrónico de potencia DC, o, también, una DCmg.
Este modelo, ha sido utilizado en la Sección 4.5, como ejemplo demos-
trativo del método de análisis de estabilidad bajo el marco teórico NI.
También ha sido utilizado por otros autores para estudiar los problemas
de estabilidad asociados con las CPL, por ejemplo en Zhang y col., 2013b,
Mosskull, 2015 y Wu y Lu, 2015.

El circuito se compone de una fuente de voltaje de DC E, que alimenta
a una CPL a través de una línea de transmisión representada por una
inducción L1 > 0 con pérdidas r1 > 0, C1 > 0 representa la capacidad del

53
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−+E

r1 L1x1

C1

+

−
x2 CPL

icpl

1
Figura 21: Red de DC alimentando a una CPL algebraica.

bus de distribución en el PCC, las ecuaciones dinámicas que describen
el comportamiento de la red son

L1ẋ1 = −r1x1 − x2 + E,

C1ẋ2 = x1 −
P

x2
,

(19)

donde x1 simboliza la corriente a través de L1 y x2 > 0 el voltaje en
bornes de C1.

5.1.1 Equilibrios del sistema

Resolviendo el sistema de ecuaciones anterior (19) para el equilibrio ẋ =

[ẋ1, ẋ2]
T = 0, se obtienen las siguientes soluciones,

x̄1 =
E±

√
∆

2r1
, x̄2 =

E∓
√
∆

2
. (20)

Donde ∆ := E2 − 4P̄r1, imponiendo la condición ∆ ⩾ 0 para la existencia
de equilibrios reales x̄ = {x̄1, x̄2} ∈ R, se obtiene la siguiente condición,
que impone un valor límite para la potencia transmitida a la carga por
la red eléctrica

P̄ ⩽
E2

4r1
(21)

5.1.2 Análisis de estabilidad del problema propuesto

Proposición 5.1.1. El sistema (19) es asintóticamente estable, sii, se cumple
alguna de las siguientes condiciones,

a) Si r1 ⩾
√

L1
C1

y además se cumple la siguiente desigualdad,

P̄ < Peq :=
E2

4r1
(22)
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b) Si r1 <
√

L1
C1

y además se cumple la siguiente desigualdad,

P̄ < Pstb :=
E2C1L1r1(
C1r

2
1 + L1

)2 (23)

Demostración. Linealizando las ecuaciones (19) en torno al equilibrio de-
finido por x̄2, P̄, se obtiene la siguiente matriz de transición de estados,

A=

 −r1L
−1
1 −L−1

1

C1
−1 P̄

C1x̄
2
2

. (24)

Para estabilidad asintótica, se debe cumplir que sendos valores propios
de (24) sean estrictamente negativos, es decir det (A) > 0 y trace (A) < 0.
De la condición del determinante, se obtiene,

P̄ < Pdet :=
x̄22
r1

De la condición de la traza se obtiene,

P̄ < Ptr :=
r1C1x̄

2
2

r1

Se cumplirán ambas condiciones de forma simultánea, en dos casos,

a) Si r1 ⩾
√

L1
C1

y además P̄ < Pdet.

b) Si r1 <
√

L1
C1

y además P̄ < Ptr.

Substituyendo x̄2 de cualquiera de los posibles equilibrios (20) en Pdet y
en Ptr, se obtiene, Pdet = E2

4r1
y Ptr =

E2C1L1r1
(C1r

2
1+L1)2

. Esto concluye la prueba.

Observación 5.1.1. Observar que en el caso a) de la proposición 5.1.1, el
límite de estabilidad Peq coincide con el límite de existencia de los equi-
librios (21), excepto en P̄ = E2

4r1
, donde no podemos decir nada sobre la

estabilidad del sistema sin analizar los términos de orden superior de la
aproximación lineal, ya que, al menos un valor propio es cero (ó ambos).

Observación 5.1.2 (Equilibrio de interés). Aunque el límite de estabilidad
discutido aquí es válido para cualquier solución de ẋ = 0, por motivos
de eficiencia energética, para disminuir las pérdidas en la transmisión de
la energía, se selecciona el equilibrio de mayor voltaje y menor corriente.
En lo sucesivo equilibrio de interés.
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Observación 5.1.3 (Caso desfavorable). En las simulaciones numéricas y
los ensayos experimentales, se ha empleado un conjunto de valores para
los parámetros que definen la red, desfavorable para la estabilidad, caso
b) de la Proposición 5.1.1.

Observación 5.1.4 (Caso P ⩽ 0). El caso de las fuentes de potencia constan-
te P ⩽ 0 también es importante para mejorar el amortiguamiento o para
evitar el colapso del sistema ante sobretensiones causados por ejemplo,
por perturbaciones en las fuentes de voltaje, no obstante, si P es negati-
vo, ambas condiciones de estabilidad se cumplen, independientemente
de la relación entre parámetros disipativos y acumulativos, por lo tanto
este caso, no supone ningún efecto desestabilizador para el sistema. En
aras de resolver los problemas de estabilidad de la red, en lo sucesivo,
nos limitamos al caso P > 0, ya que es el más desfavorable.

El resultado de la Proposición 5.1.1 indica que la potencia máxima
que podemos extraer del sistema (consumida por la CPL), depende de
los valores que tengan los parámetros de la red, exactamente en la rela-

ción entre elementos disipativos r1 y acumulativos
√

L1
C1

, de forma equi-
valente, en el amortiguamiento efectivo del sistema. De acuerdo con la
representación del lugar de las raíces, se obtiene una explicación senci-
lla de como influye está relación en la estabilidad del sistema, como se
muestra en la Fig. 22, está relación impone como son los valores pro-

pios cuando cruzan el eje imaginario: si r1 <
√

L1
C1

los valores propios
cruzan el eje imaginario en forma de raíces complejas conjugadas 22a,

si r1 =
√

L1
C1

en el eje imaginario tenemos un doble polo real 22b, en

cambio si r1 >
√

L1
C1

ambas son distintas y reales cuando alguna de ellas
alcanza el eje imaginario1 22c. Observar que esto coincide con el análi-
sis de estabilidad de la sección 4, en particular, el escenario a), coincide
con las condiciones donde la impedancia equivalente de la red eléctrica
cumple la propiedad NI (13).

Analizando los diferentes escenarios, en el tercer caso 22c, la relación
r1 >

√
L1
C1

, implica que Pstb > Peq, por lo tanto el sistema será estable
para todos los posibles valores de potencia, para los que existe el equi-
librio, por lo tanto, este escenario no presenta ningún comportamiento

inestable. El segundo caso r1 =
√

L1
C1

es un caso frontera de la estabi-
lidad del sistema, donde Pstb = Peq, en este punto exacto los valores
propios son polos conjugados situados en el eje imaginario λi = ±jω0.

Sin embargo, el caso donde r1 <
√

L1
C1

, se cumple que Pstb < Peq y el
sistema no es estable para todo el rango posible de equilibrios. Este caso
sugiere utilizar técnicas de amortiguación pasivas, tal como se hizo en

1 Particularmente cuando r1 ⩾ 2
√

L1
C1

, el lugar de las raíces yace en el eje real.
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la sección 4.5.1 para demostrar el enfoque NI, modificando la relación
entre los elementos disipativos y los elementos acumulativos, añadien-
do un condensador en paralelo en el puerto de conexión, forzando a

que se cumpla la relación r1 >
√

L1
C1+C ′ , asegurando de este modo, la

estabilidad del sistema para todos los posibles puntos de equilibrio. Sin
embargo, este método presenta algunas desventajas, tal y como se indica
en Carmeli y col., 2012[Section III.A]. 1

σ

jω

P̄ <
r1C1x̄

2
2

L1

P̄ =
r1C1x̄

2
2

L1

caso r21 <
L1
C1

Asintótic.
estable sii

Figure 1

[ November 13, 2021 at 17:13 – version 4.2 ]
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√

L1
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.

1
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2
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(b) caso r1 =
√

L1
C1

.
1

σ

jω
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x̄2
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L1
C1
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x̄2
2
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[ November 13, 2021 at 16:57 – version 4.2 ]

(c) caso r1 >
√

L1
C1

.

Figura 22: Condiciones de estabilidad para diferentes escenarios del lugar de
las raíces.

5.1.3 Objetivos de control y metodología

Basándonos en el análisis anterior, donde se han caracterizado las par-
ticularidades del problema bajo estudio, así como, los escenarios que
suponen un mayor reto para la estabilidad del sistema, a continuación
se definen los objetivos de control que se desean alcanzar.

• Asegurar la estabilidad del sistema ante perturbaciones de poten-
cia P > 0, para todo el rango posible de existencia de equilibrios,
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para los casos más desfavorables, tales como las redes con poco
amortiguamiento disponible, donde la relación de parámetros de
la red, no permite extraer toda la potencia disponible de forma
estable.

• Cumplir el objetivo anterior sin disipar la energía de forma inefi-
caz.

• Asegurar que el sistema alcanza un equilibrio estable en estado
estacionario donde el voltaje de la red sea estable

• Alcanzar todos estos objetivos sin conocer a priori el valor de las
perturbaciones de potencia causadas por la CPL.

Para alcanzar estos objetivos, se debe seleccionar una metodología de
control adecuada al problema. Entre las técnicas disponibles de estabi-
lización de redes eléctricas de DC con CPLs, encontramos dos grandes
grupos principales, técnicas de amortiguación pasivas y activas. Las pasi-
vas están basadas en la modificación de los componentes físicos de lazo
abierto, mientras que las activas implican la modificación de los lazos de
control existentes, o añadidos ad hoc, una buena revisión se puede con-
sultar en Singh, Gautam y Fulwani, 2017. Las técnicas pasivas están muy
limitadas a la ubicación disponible y suelen aportar amortiguación por
exceso, con la consiguiente ineficacia energética, por ejemplo, bancos de
condensadores. Sin embargo las técnicas activas son mucho más versáti-
les de implementar, tanto en recursos, como en opciones disponibles.

Debido a la usual topología de las redes, las técnicas activas, suelen
clasificarse según el lugar donde se modifican o aplican los lazos de con-
trol y estabilización. Como muestra la Fig. 23, podemos encontrar tres
posiciones básicas: en el lado de las fuentes, en el lado de las cargas, o
en un punto intermedio. El primer tipo consiste en modificar los lazos
de control existentes (Control a)) que regulan la tensión de la fuente
y/o fuentes del la red eléctrica. El segundo caso se basa en modificar
los lazos de control existentes en el lado de las cargas (Control b)). Sin
embargo, no siempre tenemos acceso y/o la información necesaria para
modificar estos lazos, no obstante, siempre podemos añadir un circui-
to adicional en paralelo que nos permita modificar el comportamiento
global del sistema (control c)).

En el presente trabajo se opta por añadir el lazo de control en un
punto intermedio, ya que ofrece una mayor versatilidad. Tal como se
muestra en la Fig. 24, el enfoque consiste en añadir, en paralelo a un
puerto accesible p1, una fuente controlada de corriente x3(u(.)), de forma
que mediante de una ley de control adecuada u(.), nos permita inyectar
o extraer amortiguamiento en el sistema, cumpliendo los objetivos de
control anteriormente expuestos.
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FUENTES CARGAS

Circuito Aux.

Control a) Control b)

Control c)

pcc+

pcc−

Figura 23: Clasificación de las técnicas activas en función de la ubicación del
lazo de control modificado.

Este punto intermedio o puerto, usualmente PCC o DC-Link, suele ser
accesible. Su versatilidad se basa en que su aplicación no depende de los
dispositivos de la red, que habitualmente no son del mismo fabricante
o modelo, o bien, no se dispone de la información necesaria para modi-
ficar los lazos de control existentes. Basta con tener un puerto accesible
para ampliar el modelo con un EPC, en el que podemos implementar el
lazo de control necesario para estabilizar y controlar la red. Finalmente,

−+E

r1 L1x1 p1+

p1−

+

−
x2

iC1

C1

icpl

CPL x3

1

Figura 24: Conexión a la red DC de una fuente de corriente ideal en paralelo.

con la finalidad de alcanzar los objetivos propuestos, se propone la cone-
xión en el PCC de un dispositivo shunt damper que sea capaz de inyectar
o extraer amortiguamiento a la red (bidireccional), asegurando la estabi-
lidad del sistema, mediante una ley de control adecuada y que además,
sea energéticamente eficiente, especialmente en estado estacionario. Hay
que resaltar, que utilizando este enfoque, solo se dispone de acceso y
medida a las variables disponibles en el PCC. Se propondrán diferentes
estrategias de control, para demostrar el desempeño de la solución pro-
puesta, explorando diferentes técnicas de estabilización y control para
redes de DC con CPLs.
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5.2 conexión del dispositivo shunt damper con la red de
dc

El objetivo a alcanzar, es conectar un convertidor electrónico de potencia
de tipo boost, en un puerto accesible de las redes de estudio, entre las
fuentes y las cargas, y diseñar una ley de control que estabilice el sistema
ante perturbaciones de potencia. En esta sección se detalla la configura-
ción física del dispositivo estabilizador, que debido a su conexión en
paralelo a un puerto accesible, lo denominaremos shunt damper. La parte
controlada del dispositivo se compone de dos interruptores electróni-
cos de potencia complementarios (bidireccionalidad), representados en
la Fig. 25 por u y (1− u), la variable de control u ∈ (0, 1), representa
el complemento a uno del ciclo de trabajo2 D, tal que u = 1−D. Los
elementos acumulativos y disipativos de energía que incluye el disposi-
tivo son; un condensador C2 > 0, una inductancia L2 > 0 cuyas pérdidas
se representan por r2 > 0 y por último una resistencia r3 > 0. Las ecua-

1

+−E

r1 L1x1

C1

+

−

x2

iC1

CPL

icpl

+

−

x2

r2 L2x3

1− u

u

C2 r3

+

−

x4

[ November 23, 2021 at 9:36 – version 4.2 ]

Figura 25: La red eléctrica de la Fig. 21 se aumenta añadiendo un convertidor
en paralelo con la CPL.

2 En el modelado de los convertidores electrónicos de potencia es habitual tener un
diodo sustituyendo al interruptor superior u, por lo que se definen las ecuaciones en
función del ciclo de trabajo D del interruptor inferior 1− u. Aquí se han definido en
función del ciclo de trabajo del interruptor superior u, de esta forma, las ecuaciones se
simplifican notablemente.
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ciones dinámicas que representan el comportamiento en promedio del
sistema de la Fig. 25 son,

L1ẋ1 = −r1x1 − x2 + E,

C1ẋ2 = x1 −
P

x2
− x3,

L2ẋ3 = −r2x3 + x2 − x4u,

C2ẋ4 = − 1
r3
x4 + x3u,

(25)

Veamos a continuación, como cambian las características del modelo pro-
puesto de las redes de estudio (19) cuando se conecta el dispositivo shunt
damper.

5.2.1 Equilibrios del la red con el dispositivo shunt damper conectado

Resolviendo ẋ = 0, para x = [x1, x2, x3, x4]T en las ecuaciones dinámicas
(25) y despejando la solución en función de la variable de control u, se
obtienen las siguientes ecuaciones para el equilibrio de interés;

x̄1 =
1

2r1ℓ1

[
E(ℓ2 + 2r1) −

√
ℓ2
√
∆
]
,

x̄2 =
1

2ℓ1
[
√

ℓ2
√
∆+ Eℓ2],

x̄3 =
1

2ℓ1

(√
∆√
ℓ2

+ E

)
,

x̄4 =
r3ū

2ℓ1

(√
∆√
ℓ2

+ E

)
,

(26)

donde
ℓ1 := r3ū

2 + r1 + r2, ℓ2 := r3ū
2 + r2,

y el discriminante de las ecuaciones es ∆ := E2ℓ2 − 4P̄r1ℓ1, por lo tanto,
existen soluciones reales (x̄, ū) ∈ R sii,

P̄ ⩽ P∃ :=
ℓ2
ℓ1

E2

4r1
, (27)

esta condición de existencia de equilibrio, es más restrictiva que la con-
dición (21), dada para la existencia de equilibrios del sistema de la Fig.
21 sin el shunt damper, ya que ℓ2

ℓ1
< 1. Evidentemente esto es una conse-

cuencia de la ley de la conservación de la energía, debido a la disipación
de la energía en los elementos resistivos del shunt damper r2, r3.

Observación 5.2.1. EL valor de P∃ representa el límite superior de la con-
dición P̄ ⩽ P∃. Es importante señalar, que mediante la selección de ū,
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no podemos relajar estos límites, en todo caso, tan solo los podemos
restringir aún más.

Si calculamos los límites de ℓ2
ℓ1

en el rango de actuación ū ∈ [0, 1],

lı́m
ū→1

ℓ2
ℓ1

= r3+r2
r3+r2+r1

y lı́m
ū→0

ℓ1
ℓ2

= r2
r2+r1

,

se concluye que nunca podemos aumentar esta relación más allá de la
unidad ℓ2

ℓ1
< 1. Observando su influencia en P∃, el caso menos restric-

tivo, sería cuando ℓ2
ℓ1

≃ 1. Se puede llegar a la siguiente conclusión, el
límite superior de la potencia consumida por la CPL, que se puede ex-
traer del sistema, viene determinado por la relación entre los parámetros
disipativos en mayor medida, y en menor medida, por la selección de ū.

Según los objetivos planteados, se asume que el valor de r1 viene
impuesto por la red a estabilizar, pero los parámetros r2 y r3 se pueden
dimensionar según las necesidades de diseño. Por ejemplo, si r3 >>

r1+ r2, el límite lı́mū→1
ℓ2
ℓ1

≈ 1, por lo tanto el límite superior de P∃ ≈ E2

4r1
,

solo disminuirá para valores de ū tales que ū → 0. Sin embargo, en este
supuesto, si además, se cumple que r2 >> r1, entonces lı́mū→0

ℓ2
ℓ1

≈ 1.

Proposición 5.2.1. Otra consideración importante en el diseño es la potencia
consumida por el shunt damper en estado estacionario, es decir,

PL(P) := r2x̄
2
3 +

1

r3
x̄24,

=
1

4ℓ21
(r2 + r3ū

2︸ ︷︷ ︸
ℓ2

)

(√
∆(P)√
ℓ2

+ E

)2

alcanza un máximo en P = 0 sii ∆(P) > 0.

Demostración. Si derivamos la expresión de la potencia consumida por el
shunt damper con respecto a la potencia consumida por la CPL, se tiene
que

dPL(P)

dP
= −

r1
√
ℓ2

ℓ1
√

∆(P)

(√
∆(P)√
ℓ2

+ E

)
,

la cual es estrictamente negativa sii ∆(P) > 0, esto implica que PL(P)

disminuye de forma monótona en su dominio [0, ℓ2ℓ1
E2

4r1
], lo cual prueba

que en P = 0 alcanza un máximo.

5.3 estabilización mediante técnicas lineales

Tal como se describe en la sección 5.1.3, el objetivo principal consiste en
estabilizar el sistema independientemente de la perturbación desconoci-
da, provocada por la CPL. Véase que cuando varía la potencia consumi-
da por la carga, el sistema cambia su punto de funcionamiento, es decir,
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la planta linealizada consiste en una familia de plantas, con una planta
para cada posible magnitud de potencia consumida por la carga. Una
forma de estabilizar el sistema para toda la familia de plantas, consis-
te en controlar la corriente x3 de forma que se anule la dinámica de la
tensión en el PCC, es decir, ẋ2 = 0, manteniendo constante x2, sin impor-
tar que valor tome, de forma que el sistema irá migrando de un punto
de equilibrio a otro de forma estable, anulando las oscilaciones que pro-
voca la CPL. Para conseguir esto, el shunt damper debe de comportarse
como una fuente ideal de corriente controlada, inyectando o consumien-
do amortiguamiento para mantener el sistema en estado estacionario.
Observación 5.3.1. Nótese que este tipo de estrategia implica medir o es-
timar la derivada de una señal, esto introduce un retardo en la planta,
además de amplificar el ruido de medida de forma notable. No obs-
tante, añadiendo un condensador Cd en paralelo con el PCC, con un
valor suficientemente pequeño como para despreciar su influencia sobre
el sistema, se puede medir la corriente que lo atraviesa, obteniendo la

derivada del voltaje en el PCC, ya que, ẋ2 =
iCd
Cd

.
Este enfoque de control, se divide en dos etapas, o jerarquías de con-

trol. En una jerarquía superior, se debe diseñar una ley de control que
obtenga la referencia de corriente x3, necesaria para estabilizar el siste-
ma ante perturbaciones de potencia P, o control de estabilización propia-
mente dicho. Se introducirá está referencia a otro controlador situado en
una jerarquía inferior, necesario para que el convertidor boost se com-
porte como una fuente de corriente ideal, capaz de introducir en el PCC,
con suficiente precisión, la consigna de x3 deseada, para ello es nece-
sario diseñar el control de corriente y voltaje del convertidor Boost, de
forma que este controlador permanezca oculto a la capa superior encar-
gada de estabilizar el sistema, es decir, que la dinámica del control de
corriente y voltaje del convertidor sea despreciable para el controlador
de estabilización.

5.3.1 Control de corriente y voltaje del convertidor Boost

En este apartado, se desarrolla el diseño de control de corriente y tensión
del convertidor boost, de forma que este se comporte como una fuente
de corriente controlada. El objetivo es que pueda entregar con suficiente
rapidez y precisión la corriente de referencia obtenida en el controlador
de estabilización situado en un nivel jerárquico superior.

En el diseño de control del convertidor, debemos solucionar princi-
palmente dos objetivos. El primero consiste en el ancho de banda del
control de corriente, ya que debe ser suficientemente mayor que el an-
cho de banda de los controladores situados jerárquicamente por encima
de este. El segundo objetivo estriba en mantener x4 entre unos límites ra-
zonables de funcionamiento. El límite inferior de este voltaje es x4 > x2,
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esto asegura que el convertidor siempre se comporta como elevador, el
límite superior viene determinado por la tensión que es capaz de sopor-
tar el condensador C2. Además de estos límites, debemos asegurarnos
un valor mínimo del voltaje en la salida del boost x4, para mantener
un mínimo de energía almacenada en C2, de modo que el convertidor
pueda inyectar esta energía al sistema ante un transitorio. Por ejemplo,
cuando la potencia consumida por la CPL, pasa de un valor alto a uno
menor (escalón negativo), el convertidor debe inyectar corriente a la red,
para estabilizar el sistema, si no tiene suficiente carga almacenada en el
condensador, esto no es posible.

La principal dificultad en el diseño del control del convertidor consiste
en que tenemos solo una señal de control u, para controlar dos variables
del convertidor x3 y x4. Aunque existen soluciones en la literatura, por
ejemplo, en Alzawaideh y Boiko, 2018, se propone un controlador basa-
do en la teoría de modos deslizantes, estás se enfocan en la regulación
del voltaje de salida del boost, pero no solucionan el problema de segui-
miento de la corriente. Es decir, la referencia de corriente depende de la
tensión deseada. Para conseguir el seguimiento de la corriente de refe-
rencia de forma independiente al control de voltaje, debemos desacoplar
el control de estas variables. La teoría de perturbaciones singulares, ver
Kokotovic, O’Malley y Sannuti, 1976 para una descripción general, nos
permite separar las escalas de tiempo, atendiendo a que la constante de
tiempo de la corriente es mucho menor que la constante de tiempo del
voltaje. Consecuentemente, el problema de control puede resolverse uti-
lizando dos lazos de control en cascada: un lazo de corriente interno y
un lazo de corriente externo.

Por lo tanto, se propone el esquema de control en cascada de la fi-
gura 26, donde el controlador de voltaje se representa por Cx4 y el de
corriente por Cx3 . De esta forma, el convertidor boost con sus lazos de
control en cascada, se comportará como una fuente de corriente contro-
lada, es decir, con el diseño adecuado de controladores, externamente
x3 = x3stb . A continuación se analiza por separado el diseño de ambos
controladores.

5.3.1.1 Controlador de corriente por histéresis

Para conseguir que el convertidor boost se comporte como una fuente de
corriente controlada, el principal objetivo estriba en que el seguimiento
de la corriente sea prácticamente instantáneo en relación con el control
de estabilización, por lo tanto el ancho de banda del control de corriente,
debe de ser mayor que el del control de estabilización. Con un controla-
dor lineal de tipo PID, es difícil conseguir un controlador lo suficiente-
mente rápido, por lo que se ha elegido un controlador de histéresis por
sus conocidas propiedades de robustez y rapidez de respuesta.
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[ November 15, 2021 at 16:16 – version 4.2 ]

Figura 26: Esquema de la fuente de corriente controlada implementada con un
convertidor de tipo Boost bidireccional.

Las ecuaciones dinámicas que representan la respuesta del converti-
dor boost, anteriormente expuestas en (25) son

L2ẋ3 = −r2x3 − x4u+ Vi,

C2ẋ4 = −
x4
r3

+ x3u,
(28)

Donde Vi, x3 y x4 representan el voltaje de entrada al convertidor, la
corriente que lo atraviesa y el voltaje de salida respectivamente.

Cómo puede observarse, existe una relación bilineal entre la variable
de control u y las variables a controlar x3, x4, esto indica un acopla-
miento entre la acción de control de ambas variables, lo que dificulta el
control independiente de la corriente y el voltaje. 1

0
−b b

1
Boost

Dynamics

Cx3

σ ux3ref x3

[ November 15, 2021 at 17:24 – version 4.2 ]

Figura 27: Esquema del controlador de corriente del convertidor boost propues-
to.
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Para el seguimiento de la referencia de la corriente, se propone el
siguiente control de histéresis, mostrado en la Fig. 27. La señal u es una
función no lineal monótona y asimétrica, definida como,

u =

{
1 si σ ⩽ −b ó σ < b, u(t− ϵ) = 1,
0 si σ ⩾ b ó σ > −b, u(t− ϵ) = 0.

(29)

donde σ = x3ref − x3 representa el error de seguimiento, 2b es la banda
de histéresis y u(t − ϵ) es el valor de la señal de control un instante
anterior al valor actual.
Observación 5.3.2. En un controlador de histéresis, la frecuencia de con-
mutación de la señal u, depende del valor de la banda de histéresis 2b,
además, el valor de la corriente tiende a x3 =< x3ref > ±b, donde el ope-
rador < · > representa el valor promedio y b el rizado de la corriente. En
este tipo de aplicaciones se desea minimizar el rizado, pero esto obliga a
aumentar la frecuencia de conmutación desmesuradamente, con el con-
siguiente gasto energético y desgaste de los interruptores electrónicos
de potencia. Hay que seleccionar el valor de b de forma que tengamos
un rizado y una frecuencia razonable.

Para realizar el análisis del controlador de histéresis, se ha utilizado el
método de análisis en el dominio de la frecuencia para sistemas discon-
tinuos Lugar geométrico de un servo-sistema relé perturbado (LPRS),
expuesto en Boiko, 2009. El LPRS se basa en la aproximación lineal de la
función de histéresis simétrica correspondiente al funcionamiento típico
de un relé,

ub =

{
+c si σ ⩾ b ó σ > −b, ub(t− ϵ) = c,
−c si σ ⩽ −b ó σ < b, ub(t− ϵ) = −c,

(30)

conectado mediante realimentación negativa con un sistema lineal, defi-
nido como,

ẋ = Ax+bub,
y = cx,

(31)

al que se le aplica una entrada externa f como muestra la Fig. 28.
Se obtiene una aproximación lineal al comportamiento del relé, me-

diante el llamado describing function method, que consiste en el trunca-
miento de la serie de Fourier al primer armónico, asumiendo que la
parte lineal del lazo Wl(s), contiene un filtro paso-bajos filtrando los ar-
mónicos de orden superior, es decir, se asume una señal sinusoidal σ en
la entrada del relé.

Una vez obtenida la función descriptiva (DF) del relé con histéresis
simétrica, se puede encontrar la solución periódica del lazo cerrado a
partir de la ecuación del balance armónico,

Wl(jΩ) = −
1

N(a)
, (32)
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[ November 15, 2021 at 17:51 – version 4.2 ]

Figura 28: Configuración del sistema de seguimiento mediante relé utilizado
para la obtención del LPRS (Relay Servo System).

donde Ω es la frecuencia para la cual existe solución periódica y N(a)

corresponde a la DF del relé, que solo depende de a, definida como la
amplitud de la señal senoidal σ. Véase que la ecuación 32 corresponde a
que el trazado de Nyquist de la aproximación lineal de la función de lazo
abierto L(jΩ) = Wl(jΩ)N(a), pase por el punto −1, es decir, el sistema
presenta una oscilación críticamente amortiguada.

Obteniendo analíticamente la expresión para la DF del relé,

N(a) =
4c

πa

√
1− (

b

a
)2 − j

4cb

πa2
, (33)

substituyendo en (32), se obtiene una expresión que relaciona la parte
lineal del lazo con los parámetros del relé, en una solución periódica Ω,

Wl(jΩ) = −
1

2 kn(DF)
+ j

π

4c
y(DF)(0), (34)

donde la ganancia equivalente del relé es kn(DF) =
2c
πa

1√
1−(ba )

2
e y(DF)(t =

0) representa el valor de la banda de histéresis cuando σ pasa de −c a
+c.

La solución periódica del sistema (31) se puede obtener encontrando
un punto fijo de primer retorno en una sección de Poincaré, desarrollan-
do este concepto y aplicando algunos mapeos, se obtiene una expresión
para el llamado LPRS a partir del espacio de estados de (31). Esta expre-
sión para un sistema sin integrador y con un retardo simple desarrollada
en Boiko, 2009 es,

J(ω) =−
1

2
C

[
A−1 +

2π

ω

(
I− e

2π
ω A
)−1

e(
π
ω−τ)A

]
B

+ j
π

4
C
(
I+ e

2π
ω A
)−1 (

I+ e
π
ωA − 2e(

π
ω−τ)A

)
A−1B,

(35)
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donde ω ∈ [0,∞).
Igualando la parte real de (34) con (35) se obtiene una expresión para

determinar la ganancia equivalente del relé,

kn = −
1

2Re(J (Ω))
, (36)

De igual modo igualando la parte imaginaria de (34) con (35) obtenemos,

Im(J (Ω)) = −
πb

4c
, (37)

La función (35) representa la respuesta de la parte lineal del lazo, con-
forme varia la frecuencia ω, a una señal de entrada de pulsos desiguales
u(t), cuando la referencia es nula (respuesta autónoma) f = 0. También
se denomina LPRS a su trazado en el plano complejo. La parte real solo
depende de la ganancia equivalente del relé y la parte imaginaria depen-
de de la frecuencia de las oscilaciones periódicas.

Suponiendo que se ha calculado la función J(ω), el método LPRS se
puede resumir en tres pasos.

1. En un primer paso, se obtiene el LPRS en un rango de frecuencias
ω ∈ [ωmin,ωmax], conveniente a las especificaciones de control.

2. En un segundo paso, de la ecuación (37) que además es una condi-
ción necesaria para la existencia de movimientos periódicos en el
sistema, se obtiene la solución deseada según sea el problema. De
tal forma que podemos obtener la frecuencia de conmutación Ω a
partir de un valor b deseado, o bien, obtener el valor del rizado b,
fijando la frecuencia objetivo.

3. En un tercer paso, se obtiene la ganancia equivalente del relé me-
diante la ecuación (36)

Finalmente, se substituye la función no lineal N(a) por kn, obteniendo
de esta forma, el modelo linealizado del servo sistema de relé prome-
diado durante un periodo T = 2π

Ω . Consecuentemente, podemos analizar
el sistema aplicando métodos convencionales de la teoría de sistemas
lineales.

Para aplicar el método LPRS, debemos reformular el sistema de con-
trol propuesto de la Fig. 27, para expresarlo como un sistema LTI co-
nectado mediante realimentación negativa con un relé, cuya histéresis
sea una función simétrica de amplitud c = 1 definida como en (30). La
conversión de la señal de control (29) en (30) se consigue mediante tras-
lación y escalado, de tal forma que el sistema de la Fig. 27 es equivalente
al de la Fig. 29. Substituyendo u = 1

2(1− ub) en (28) se obtienen las si-
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Figura 29: Controlador de corriente del convertidor boost propuesto en forma
de Relay Servo System.

guientes ecuaciones dinámicas que representan el comportamiento del
convertidor.

L2ẋ3 = −r2x3 −
x4
2

+ x4
ub

2
+ Vi,

C2ẋ4 =
x3
2

−
x4
r3

− x3
ub

2
,

(38)

Como último paso para la aplicación del método LPRS, debemos obte-
ner una representación lineal del sistema conectado mediante realimen-
tación negativa de x3, cuya entrada es ub. Se define el espacio de estados
del sistema (38) como el conjunto

X :=
{
x ∈ R2 : x4 > Vi > 0

}
.

Un par ordenado (x̄, ūb) ∈ X× (−1, 1) es un equilibrio de (38) sii perte-
nece al conjunto definido por

E := {(x̄, ūb) ∈ X× R : ẋ = 0}.

Sea la siguiente representación mínima en espacio de estados del sis-
tema (38) linealizado en torno a un punto (x̄, ūb) ∈ E,

ẋ = Ax+bub,
x3 = cx,

(39)

donde,

A=

[
− r2

L2
− ūb−1

2L2
1−ūb
2C2

− 1
C2r3

]
,b=

[
x̄4
2L2

− x̄3
2C2

]
, c=

[
1 0

]
. (40)

Por lo tanto, Wl(s) = c (sI−A)−1 b es la Tf de la parte lineal de W,
representada en la Fig. 28.

Wl(s) =
2x̄4(C2r3s+ 1) + r3x̄3(1− ūb)

4(L2s+ r2)(C2r3s+ 1) + r3(1− ūb)2
(41)
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A continuación se aplica el método LPRS, teniendo en cuenta las especi-
ficaciones de diseño del convertidor boost. El valor del voltaje de salida
se fija en x̄4 = 60 V. Se deben tener en cuenta los posibles puntos de
funcionamiento del sistema, dado que el valor de Vi varía con la Poten-
cia de la CPL, para ello, se toma un conjunto representativo de valores
Vi = [12, 16, 20, 24] V, que surgen al barrer la potencia desde P = P∃, has-
ta P = 0 respectivamente. Por lo tanto x̄3(x̄4,Vi), ūb(x̄4,Vi) se obtienen
del conjunto E para valores constantes x̄4,Vi. Hay que tener en cuenta el
retardo de cómputo del comparador de histéresis, ya que este se imple-
menta digitalmente, este retardo equivale al tiempo de muestreo, τ = 1µ

s.
Substituyendo (40) en (35) y teniendo en cuenta lo anterior, se obtienen

cuatro curvas Jn(ω), con n = 1, .., 4, una para cada punto de funciona-
miento que resulta al seleccionar un valor del vector Vi. Teniendo en
cuenta que la frecuencia de conmutación deseada para la señal de puer-
ta del convertidor es fsw = 40kH, para mostrar el trazado del LPRS en la
Fig. 30, se selecciona el intervalo ω ∈ [1.2566e5, 1e8] rad/s que contiene
la solución deseada.
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Figura 30: LPRS en el intervalo ω ∈ [1.2566e5, 1e8] rad/s, para diferentes

puntos de funcionamiento en función de Vi. Tomando los valores
Vi = 12, 16, 20, 24 V, se obtienen respectivamente J1(ω), J2(ω), J3(ω),
J4(ω).

Dada la frecuencia de conmutación deseada Ω = 2πfsw, de la ecuación
(37) se obtiene el valor de b. Así mismo, de forma directa, de la ecuación
(36) obtenemos la ganancia equivalente del relé. En la tabla 5 se muestran
los resultados para la familia de plantas representativas.



5.3 estabilización mediante técnicas lineales 71

Tabla 5: Solución periódica obtenida para diferentes puntos de funcionamiento
a frecuencia fija Ω = 2πfsw.

J1(Ω) = −0.149814− j1.237076 b = 1.57509 kn = 3.33748

J2(Ω) = −0.149815− j1.237082 b = 1.57510 kn = 3.33745

J3(Ω) = −0.149817− j1.237089 b = 1.57511 kn = 3.33741

J4(Ω) = −0.149818− j1.237098 b = 1.57512 kn = 3.33737

De los valores de la tabla 5 y de las curvas de la Fig. 30, se observa
que la variación de los parámetros b, y kn para los posibles puntos de
funcionamiento, alrededor de la frecuencia de interés, es despreciable.
Sin embargo, si la frecuencia de interés fuese suficientemente baja, de
la Fig. 30 se deduce que a frecuencias bajas, hay más diferencia entre
las curvas y dado que b es inversamente proporcional a Ω, se debería
escoger el valor de b para el peor de los casos, J1(Ω), con el fin de
limitar la frecuencia de conmutación. En la implementación real, debido
a la precisión limitada de las medidas, establecer una diferencia en el
valor de b de unos miliamperios no es realista, por lo tanto, se truncan
los valores de la solución adoptada a tres dígitos significativos. Se toma
b = 1.575 A y kn = 3.337.

Una vez obtenida la ganancia equivalente podemos analizar la esta-
bilidad de lazo cerrado mediante técnicas lineales. Sustituyendo la fun-
ción de histéresis simétrica por ub = knσ, en (39) donde σ = −x3, se
obtiene la matriz de transición de estados del sistema en lazo cerrado
Acl := A− bknc. Analizando el signo de sus valores propios podemos
determinar a estabilidad del sistema para la aproximación lineal obteni-
da mediante el método LPRS.

Proposición 5.3.1. Dado el conjunto de equilibrios (26), el sistema dinámico
(38) donde ub es igual a la parte derecha de la ecuación (30), conectado mediante
realimentación negativa como muestra la Fig. 29, es asintóticamente estable si
y solo si,

kn > máx{ktra,kdet} (42)

donde

ktra := −
2r2
x̄4

−
2L2

C2r3x̄4
, kdet :=

4r2 + (ūb − 1)2r3
(ūb − 1)r3x̄3 − 2x̄4

y kn es la ganancia equivalente del relé obtenida en (36).

Demostración. Estabilidad asintótica es equivalente a que todos los auto-
valores de Acl := A−bknc tengan parte real negativa. Como Acl ∈ R2,
se debe cumplir tr(Acl) < 0 y además, det(Acl) > 0. De la condición de
la traza se obtiene,

kn > ktra.
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De la condición del determinante se obtiene,

γkn < 4r2 + (ūb − 1)2r3

donde γ := (ūb − 1)r3x̄3 − 2x̄4. Dependiendo del signo de γ se obtienen
dos posibles soluciones,

a) Si x̄3 > x3bound
:= 2x̄4

(ūb−1)r3
, entonces γ < 0, para que det(Acl) > 0

se debe cumplir, kn > kdet.

b) Si x̄3 < x3bound
, entonces γ > 0, para que det(Acl) > 0 se debe

cumplir, kn < kdet.

Obsérvese que en el conjunto de equilibrios (26), x̄3 > 0, como en el
intervalo ūb ∈ ]1,−1[, x3bound

< 0, para este conjunto de equilibrios,
sea cual sea el valor que tome x̄3, siempre estaremos en el caso a), por
lo tanto, los valores propios de Acl serán todos negativos, si y solo si,
kn > máx{ktra,kdet}.

Observación 5.3.3 (Suficiencia). La determinación entre el caso a) y el caso
b) depende en mayor medida del valor de x̄3bound

, sus valores extremos
están determinados por ūb ∈ [−1, 1],

lı́m
ūb→1−

x3bound
= −∞, lı́m

ūb→−1+
x3bound

= −
x̄4
r3

Por lo tanto x̄3bound
∈ ] −∞,− x̄4

r3
[.

Considerando que x̄4 > 0 es un valor constante fijado por diseño, kdet
dependerá de x̄3 y de ūb, a continuación se analizan las cotas superiores
e inferiores de kdet en función de x̄3 y ūb. En función de ūb se obtiene,

lı́m
ūb→1−

kdet = α := −
2r2
x̄4

, lı́m
ūb→−1+

kdet = β := −
2(r2 + r3)

x̄4 + r3x̄3
.

Resultando que α < 0 es un valor constante, sin embargo, β es un
valor variable que depende de los parámetros r2, r3 y del valor que to-
me x̄3. El lı́mx̄3→±∞ β = 0, pero cuando x̄3 → x̄3bound

, β presenta una
asíntota vertical impar,

lı́m
x̄3→x̄−3bound

β = +∞, lı́m
x̄3→x̄+3bound

β = −∞
Por lo tanto, para el caso a) x̄3 > x̄3bound

, β ∈ ] −∞, 0[ está acotado supe-
riormente, es decir, en el intervalo x̄3 ∈ ]x̄3bound

,+∞] existe el elemento
supremo de kdet, dado por sup(kdet) = 0 pues α < 0. Por lo tanto, es
suficiente que kn > 0 para que det(Acl) > 0. Por ende, también se cum-
ple kn > ktra < 0, entonces kn > 0 es una condición suficiente para la
estabilidad asintótica del sistema en lazo cerrado.
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De forma análoga para el caso b) x̄3 ∈ [−∞, x̄3bound
[, β ∈ ]0,+∞[, beta

está acotado inferiormente y dado que α < β, existe el elemento ínfimo
de kdet, dado por ı́nf(kdet) = α. Por lo tanto si x̄3 ∈ [−∞, x̄3bound

[ es
suficiente que kn < α para que det(Acl) > 0. Sin embargo, para asegurar
la estabilidad asintótica, se debe cumplir simultáneamente ktra < kn <

α.

Del análisis anterior 5.3.3, se deriva que para nuestra planta experi-
mental, es suficiente que kn > 0 para asegurar estabilidad asintótica, sin
embargo, esta cota, se puede relajar. En la condición necesaria y sufi-
ciente (42), ktra es un valor constante dependiente de los parámetros del
convertidor y del valor prefijado para x̄4, sin embargo, kdet depende en
mayor medida del par (x̄3, ūb), cuyos valores vienen determinados por
la potencia consumida por la CPL. Para el caso de la planta experimen-
tal, x̄3 está acotado superiormente por el valor de la corriente del boost
en el límite de existencia de los equilibrios, ya que, cuando aumenta la
potencia consumida por la CPL, el valor de x̄2 disminuye y la corriente
del boost x̄3 aumenta para mantener el voltaje de salida fijo x̄4, por lo
tanto, kdet presenta un máximo en los valores de w̄, x̄3, para el límite de
existencia del equilibrio. En el límite de existencia del equilibrio, el dis-
criminante de (26) se anula, ∆ = 0, resolviendo para ū, se obtienen dos
soluciones. La siguiente expresión corresponde a la solución de interés,

ū∃ =
Er3 +

√
(E2r3 − 16(r1 + r2)x̄

2
4)r3

4r3x̄4
(43)

Para los parámetros de la planta experimental, ver tabla 7 y seleccionan-
do x̄4 = 60 V, se obtiene ū∃ = 0.1983. Substituyendo este valor en (27),
la potencia límite es P∃ = 454.97 W. Substituyendo los valores anteriores
en (26), se obtiene x̄∃3 = 0.3025 y teniendo en cuenta que ūb = 1− 2ū,
ktra = −1, 7e−4 y kdet(ū

∃
b, x̄∃3) = −0.6561. Por lo tanto es suficiente que

kn > −1, 7e−4 para asegurar la estabilidad asintótica del sistema en lazo
cerrado, ya que todos los valores de kdet en el intervalo x̄3 ∈ [0, x̄∃3 [ son
menores que ktra.

Concluyendo, el convertidor boost de la planta experimental, cuyos
valores muestra la tabla 7, representado por (28) con entrada de control
(29), conectado mediante realimentación negativa como muestra la Fig.
27, con b = 1, 575 cuya ganancia equivalente es kn = 3, 337, es asintóti-
camente estable para todo el conjunto posible de equilibrios.

5.3.1.2 Controlador de voltaje

Tal como se comenta en la sección 5.3.1, mediante la teoría de pertur-
baciones singulares, podemos separar las escalas de tiempo entre la co-
rriente y voltaje del convertidor, obteniendo una nueva dinámica de or-
den reducido que representa la parte lenta, es decir, la dinámica de x4.
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Sin embargo, la aplicación del método LPRS nos proporciona una aproxi-
mación lineal kn de la función de histéresis, para la dinámica lenta, esto
nos permite aplicar métodos de análisis lineal para diseñar el controla-
dor de voltaje, con la dinámica de orden completo. La Fig. 31 muestra
el procedimiento realizado para obtener una aproximación lineal de la
dinámica del voltaje Z(s).

ex4 x3losx4ref x4

Z

ub
Cx4

x4

Hv(s)Kn

Wl(s)

x3

1

Figura 31: Obtención de la Tf para el diseño del controlador de voltaje del
boost.

Partiendo del diagrama de bloques de la Fig. 26, se puede llegar al
diagrama de la Fig. 31, substituyendo la función de histéresis por la ga-
nancia equivalente obtenida mediante el método LPRS, para obtener una
aproximación lineal de la dinámica del convertidor. Siguiendo un proce-
dimiento análogo a la obtención de Wl(s) en (41), cuya entrada es ub y
salida x3, de las ecuaciones (38) se obtiene la función de transferencia
Hv(s), con entrada ub y salida x4,

Hv(s) =
−2r3x̄3(L2s+ r2) + r3x̄4(1− ūb)

4(L2s+ r2)(C2r3s+ 1) + r3(1− ūb)2
(44)

Dadas las aproximaciones lineales Hv(s), Wl(s) y kn, aplicando álge-
bra de bloques, se llega a la expresión lineal que representa la dinámica
del voltaje con el lazo interno de control de corriente,

Z(s) =
kn(−2r3x̄3(L2s+ r2) + r3x̄4(1− ūb))

4(L2s+ r2)(C2r3s+ 1) + r3(1− ūb)2 + kn(2x̄4(C2r3s+ 1) + r3x̄3(1− ūb))

(45)

Hay que destacar que se considera la señal x3stb = 0, puesto que
para la dinámica lenta, esta señal representa una perturbación transitoria.
Además, en el equilibrio la corriente de estabilización x3stb será nula,
véase la Fig. 26, la única corriente que circulará por el convertidor, será
debida a las pérdidas por conmutación y disipación, es decir, Cx4 tratará
de compensar estas pérdidas mediante x3los. Por lo tanto, el principal
objetivo del controlador Cx4 consiste en mantener x4 dentro de unos
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límites razonables, es decir, fijarlo a un valor de diseño constante x4ref.
El tiempo de establecimiento no es crítico, es más, para que el control de
voltaje no interfiera con el de corriente, será necesario limitar su ancho
de banda. Para ello se selecciona un tiempo de establecimiento en torno
a 1 segundo.

Resolviendo (26) para un conjunto representativo de valores de la po-
tencia consumida por la CPL, dados por,

Pvec = [0, 150, 276, 300, 375, 400, 420, 440, 450, 454]W, (46)

junto con los valores de la planta experimental mostrados en la tabla 7,
se obtiene una familia de plantas de (45) que se utiliza para el diseño
del controlador de voltaje. El control diseñado consistente en un PI dis-
creto, en configuración paralela, con ganancia proporcional kp = 0.0154,
ganancia integral ki = 0.0777 y tiempo de muestreo Ts = 25 µs, tal que,

Cx4(z) =
0.01541z− 0.0154

z− 1
(47)

En la Fig. 32 se muestra el desempeño del controlador en lazo cerrado,
para la familia de plantas representativas. El tiempo de establecimiento
a 98 % varía entre ts = 0.789 s para la planta definida por P = 0 W y
ts = 1.29 s cuando P = 454 W.
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Figura 32: Respuesta ante entrada escalón unitario del sistema (45) en lazo ce-

rrado con el controlador (47), para diferentes puntos de equilibrio
determinados por la potencia consumida por la CPL.
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5.3.1.3 Simulaciones numéricas control de corriente y voltaje del convertidor
Boost

Una vez diseñado el control de corriente y voltaje del convertidor boost
para que se comporte como una fuente de corriente, se realiza la simula-
ción numérica para comprobar que se cumplen los objetivos propuestos.
El esquema de la simulación, corresponde a la Fig. 26, donde Cx3 se
substituye por la ecuación (29) con b = 1.575, Cx4 es el control de voltaje
diseñado en (47), el bloque que representa la dinámica del convertidor
corresponde a las ecuaciones (25) implementadas en Simulink® median-
te el software SimPowerSystems™ donde la señal de control u es binaria
y ataca a dos interruptores electrónicos de potencia que se implementan
mediante bloques mosfet para ejecutar la simulación lo más realista po-
sible, los parámetros se toman de la tabla 7. Debemos verificar que x3
realiza un seguimiento preciso de x3stb, y simultáneamente, pero en una
escala de tiempo más lenta, x4 se mantiene suficientemente cerca de su
valor de referencia x4ref. Para ello se simula el siguiente experimento.
En primer lugar, se diseña una secuencia de puesta en marcha y una
vez alcanzado el equilibrio para P = 0 W, se introduce las consignas de
seguimiento en x3stb. Para poner a prueba el seguimiento efectivo de la
referencia de corriente por parte del convertidor controlado, se utilizan
dos perturbaciones en forma de pulso, uno de corriente positiva y el
otro con corriente negativa. La primera en t = 1 s, donde se introduce
un escalón de x3stb = −10 A, mantenido3 durante 1 ms, la segunda per-
turbación en t = 2 s, consiste en un escalón x3stb = 10 A, mantenido
también durante 1 ms.
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Figura 33: Resultado de la simulación para el control de voltaje del convertidor

Boost.

Los resultados se muestran en las siguientes figuras, en la Fig. 33,
se presenta el comportamiento del voltaje x4 respecto al valor deseado
x4ref = 60 V. En esta escala de tiempo, si comparamos la repuesta de
x4 con la respuesta obtenida en la simulación de la planta linealizada

3 Como el convertidor boost no está conectado a ninguna fuente de energía externa, la
corriente que puede entregar de forma continua está limitada, Sin embargo, durante un
pequeño instante de tiempo, puede inyectar corriente, sin que x4 sobrepase los límites
de funcionamiento.
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Z(s) de la Fig. 32 para P = 0 W, se comprueba que x4 sigue con bastante
exactitud el comportamiento deseado.

Sin embargo, para analizar en detalle el control de histéresis para x3
debemos realizar alguna gráfica con una escala de tiempo mucho me-
nor. Con este propósito, se traza la Fig. 34 y la Fig. 35 que muestran
en detalle los resultados en torno a t = 1 s y t = 2 s, respectivamen-
te. Ambas figuras contienen tres gráficas, en la primera se presenta el
comportamiento de la señal de control u, comparándolo con su valor
en el equilibrio cuando P = 0 W. la segunda gráfica refleja el valor de
la corriente x3, respecto a su valor de referencia y por último, la tercera
gráfica proyecta el valor del voltaje x4 respecto a su valor de referencia.
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Figura 34: Comportamiento del convertidor controlado como fuente de corrien-

te, para un pulso de corriente negativa.

Observando ambas figuras, se concluye que el seguimiento de la co-
rriente con el controlador de histéresis es casi instantáneo, ya que, cuan-
do el pulso de corriente es negativo, Fig. 34, se alcanza la señal de refe-
rencia al 98% con un tiempo de establecimiento de tan solo ts = 23, 4µs,
mientras que cuando es positivo, Fig. 35, es ts = 41µs. Destacar que la
señal de control entra en saturación, solamente durante estos instantes,
no obstante, este fenómeno forma parte del funcionamiento de este tipo
de controladores todo o nada. Respecto a la señal x4, podemos decir que
se cumplen las especificaciones de diseño, ya que el control de voltaje
no interfiere con el de corriente, pues el ancho de banda de Cx4 está
limitado con este propósito.



78 estabilización de redes de dc con cargas de potencia constante

2 2.0005 2.001

0
0.2
0.4
0.6
0.8
1

t [s]
u

,
ū
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Figura 35: Comportamiento del convertidor controlado como fuente de corrien-

te, para un pulso de corriente positiva.

5.3.2 Estabilización mediante control monopuerto H∞
En las secciones anteriores, se describe el diseño de control realizado
para que el convertidor Boost se comporte como una fuente de corrien-
te controlada, tal que la corriente obtenida x3, realice el seguimiento
de la señal necesaria para estabilizar el sistema x3stb, ver Fig. 26. Aho-
ra bien, necesitamos obtener la señal adecuada x3stb, mediante una ley
de control situada en un nivel jerárquico superior. Tal como se planteó
anteriormente, diseñando un controlador que consiga que ẋ2 = 0, man-
tendremos el sistema en estado estable ante posibles perturbaciones. En
la Fig. 36 se muestra un esquema simplificado del sistema de control
propuesto, donde la parte en azul FCC, corresponde con la fuente de co-
rriente controlada de la Fig. 26, diseñada en la sección 5.3.1 y el bloque
denominado shunt damper corresponde al conjunto formado por la fuen-
te de corriente controlada junto con el controlador de estabilidad Cstb

en bucle cerrado.
Según el esquema de control propuesto de la Fig. 36, x2 se mide direc-

tamente del PCC4, esta señal debe ser acondicionada y digitalizada por
un Conversor de Analógico a Digital (ADC), para ser procesada por el
algoritmo de control de forma discreta. Para aproximar el valor de la de-
rivada de x2, aplicaremos la diferenciación en forma discreta, por lo que

4 véase lo dicho en la Observación 5.3.1.
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Figura 36: Esquema simplificado del dispositivo shunt damper, para el diseño
del controlador de estabilización.

tendremos que tener en cuenta que además del retardo de cómputo de-
bido al cálculo de la acción de control, tendremos otro retardo añadido
debido a la diferenciación de la señal.

5.3.2.1 Obtención de la Planta monopuerto para el controlador de estabiliza-
ción H∞

Asumiendo que el controlador de corriente y voltaje del convertidor rea-
liza su función adecuadamente, podemos despreciar la dinámica del con-
vertidor y considerar que la entrada de control es x3 = x3stb. También, se
asume que en la implementación real, la señal que se mide y discretiza es
x2, estimando su derivada, mediante diferenciación discreta. Consecuen-
temente, consideraremos que la Tf en el dominio continuo, corresponde
a la Tf de entrada x3 y salida x2, de forma que las ecuaciones (25), se
pueden simplificar como,

L1ẋ1 = −r1x1 − x2 + E,

C1ẋ2 = x1 −
P

x2
− x3,

(48)

Linealizando alrededor del punto de equilibrio se obtiene la siguiente
función de transferencia de entrada x3 y salida x2,

Gx2(s) := −
(L1s+ r1)

1+ (L1s+ r1)(C1s−
P
x̄22
)

(49)

Sin embargo, para realizar el diseño del controlador en forma discreta,
debemos de tener en cuenta el retardo de cómputo del controlador y la
obtención de la derivada de x2 mediante el método de diferenciación
Backward Euler. De forma que la planta que ’ve’ el controlador, se com-
pone de la discretización de Gx2(s), mediante un retenedor de orden
cero, con el periodo de muestreo Ts = 25 µs, conectada en serie con; un
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retardo de cómputo en la entrada5 1
z y la Tf de la derivada discreta en su

salida, ver Fig. 37. Además, se ha normalizado la relación entrada-salida,
mediante el factor de escalado Dscl = C1. Es decir, aunque nuestro obje-
tivo de control respecto a la estabilidad sea ẋ2 = 0, en realidad, contro-
laremos esta variable indirectamente, haciendo que el valor estimado de
la corriente que atraviesa C1, sea nula6. Finalmente, la planta utilizada
para el diseño del controlador de estabilización se calcula como,

Gstb(z) := Dscl
z− 1

Ts z
Gx2(z)

1

z
. (50)

es Dscl
ref iC1
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Figura 37: Esquema simplificado de la planta utilizada en el diseño del contro-
lador de estabilidad.

Para cada valor de potencia consumida por la CPL, se obtiene una
planta diferente, ya que el punto de equilibrio cambia. Seleccionando
un vector de P ∈ [0,P∃], se obtiene un conjunto adecuado de plantas
representativas, de forma que si el controlador consigue estabilizar es-
ta familia de plantas, aseguramos que el sistema será estable en todo el
rango posible de valores de P para los cuales existe un equilibrio real. Re-
solviendo (26) para cada valor del vector (46), con los valores de la Tabla
7 y substituyendo en (49), se obtiene una familia de plantas representa-
tivas de Gx2(s). Discretizando este conjunto de plantas y substituyendo
en Gstb(z) se obtiene la familia de plantas utilizada en el diseño del con-
trolador de estabilización, la Fig. 38 muestra el diagrama de Bode de la
familia de plantas obtenidas.

5 Se podría pensar que existe otro retardo adicional de cómputo en el controlador de
corriente y voltaje (FCC), sin embargo, ambos controladores se van a implementar
en el mismo algoritmo de control, por lo que se ejecutarán en el mismo periodo de
muestreo.

6 Aunque el objetivo de control sea ẋ2 = 0, se controla esta variable de forma indirecta
con iC1

, ya que, iC1
= C1ẋ2.
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Figura 38: Diagrama de Bode de Gstb(z) para los valores de potencia conteni-
dos en Pvec.
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5.3.2.2 Diseño del controlador monopuerto de estabilización mediante Mixed-
sensitivity H∞

Una vez definida nuestra planta, existen infinidad de teorías de control
que nos permiten abordar el diseño de Cstb(z), sin embargo, aquí se elige
la teoría de control lineal H∞. El problema de optimización H∞ a demos-
trado ser efectivo en el diseño de controladores robustos. Este método,
formalmente propuesto en Zames, 1981, está basado en el teorema de
pequeña señal (SGT), presentado inicialmente en Zames, 1966a,b. La pri-
mera solución propuesta para resolver este problema de optimización,
expuesta en Doyle y col., 1988, se basa en resolver simultáneamente dos
ecuaciones algebraicas de Riccati (AREs), más tarde, en Gahinet y Ap-
karian, 1994, se resuelve el problema, reduciéndolo a una LMI. Todas
estas soluciones devuelven un controlador de orden completo, sin em-
bargo, finalmente, planteando el problema en forma de desigualdades
matriciales bilineales (BMI), se obtiene un método de resolución, que
permite encontrar un controlador óptimo de orden reducido y estructu-
ra predefinida, este método, propuesto en Apkarian y Noll, 2006, está
implementado en la función hinfstruct de MatLab y se ha utilizado en
esta sección, para el diseño del controlador de estabilización.

En su forma estándar el problema de optimización consiste en encon-
trar todos los controladores estabilizadores K que minimicen

∥Fl(P,K)∥∞ = max
ω

σ(Fl(P,K)(jω)), (51)

donde σ es el máximo valor singular de la matriz de funciones de trans-
ferencia Fl(P,K) y esta matriz es una transformación fraccional lineal
inferior definida como,

Fl(P,K) = P11 +P12K(I−P22K)
−1 P21,

que representa la interconexión de la Fig. 39, entre la matriz de fun-
ciones de transferencia P (planta generalizada) con el controlador de
estabilización K, esta interconexión se puede formular como,[

z

v

]
= P(s)

[
w

u

]
=

[
P11(s) P12(s)

P21(s) P22(s)

] [
w

u

]
,

u = K(s) v,

donde, w, u, z, v representan respectivamente; el vector de entradas
exógenas (perturbaciones, referencias y ruido), vector de entradas mani-
pulables, vector de señales de error y vector de las señales medidas.

En la forma de aplicar la teoría de control H∞, existen varios méto-
dos; Signal-based H∞ control, H∞ loop-shaping design, H∞ optimal control y
Mixed-sensitivity H∞ control, entre otros, ver Skogestad y Postlethwaite,
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Figura 39: Configuración de control generalizada.

2005. El método seleccionado para el diseño del controlador de estabi-
lidad, está basado en el enfoque Mixed-sensitivity H∞ control. En este
método se pretende modelar la respuesta en frecuencia de la función
de sensibilidad, definida como S = (I +GK)−1, así como, de una o
más funciones, tal como KS o la función de sensibilidad complementa-
ria T = I− S. Exactamente, en este apartado, se propone encontrar un
controlador estabilizador que minimice

γ :=

∥∥∥∥∥
[

WS S

WT T

]∥∥∥∥∥∞ (52)

El problema de minimización de (52), también llamado S/T (S over T),

G

WS

K

w

vu

P

WT

z

z2

z1

1

Figura 40: Configuración de control generalizada para el problema de optimi-
zación mixed-sensitivity S/T .

se puede plantear en términos de la configuración de control generali-
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zada de la Fig. 39, tal como se muestra en la Fig. 40, de forma que los
elementos de la planta generalizada P son,

P11 =

[
WS

0

]
, P12 =

[
WS G

WT G

]
, P21 = I, P22 = −G, (53)

donde G = Gstb(z).
La parte más compleja en este tipo de diseño de controladores, es se-

leccionar los pesos conforme a las características deseadas. En el diseño
de especificaciones de S, importantes respecto al seguimiento de referen-
cia y rechazo de perturbaciones, se ha tenido en cuenta el diagrama de
Bode en lazo abierto para la familia de plantas a estabilizar, mostrado
en la Fig. 38, de donde se infiere que la resonancia en torno a 6.8 rad/s
provoca inestabilidad en el sistema, debemos aumentar el rechazo de
perturbaciones en torno a esta frecuencia. Al mismo tiempo, se debe li-
mitar el seguimiento de la referencia a bajas frecuencias, provocando que
el controlador solo actúe durante los transitorios, de forma que, cerca del
estado estacionario, permita a la planta alcanzar el equilibrio natural.

Otra consideración importante es el rechazo del ruido a alta frecuen-
cia, consecuencia del límite impuesto por el teorema del muestreo, por lo
que debemos limitar la acción de control cerca de la frecuencia wn = π

Ts
·

En la Fig. 41, se muestran las especificaciones de diseño propuestas para
S y T , o dicho de otro modo, la inversa de los pesos diseñados, en el
supuesto de que exista un K que estabilice el sistema en lazo cerrado
para γ = 1.

En cuanto a las características en el dominio de la frecuencia de T ,
importantes respecto a la robustez y atenuación del ruido, así como, res-
pecto a perturbaciones multiplicativas de salida, es importante, atenuar
el ruido en bajas y altas frecuencias (fuera de la banda de resonancia).
Además, dentro de la banda de resonancia, para tener un buen segui-
miento de la referencia, impondremos el límite ∥T∥∞ ⩽ 6 dB.

Los pesos correspondientes a nuestras especificaciones de diseño son,

WS :=
0.6533z2 − 0.8518z+ 0.2184

z2 − 1.794z+ 0.8162
, WT :=

0.9587z2 − 0.856z− 0.09769
z2 − 0.2109z− 0.7891

Respecto a las restricciones de estructura y grado del controlador K, se
ha seleccionado una función de transferencia cuyo polinomio denomi-
nador y numerador sean de primer orden7. Resolviendo el problema de
minimización de γ con hinfstruct, se obtiene el siguiente controlador
que estabiliza internamente P, para γ < 2, 6435,

Cstb(z) :=
−0.82z+ 0.2153

z− 0.8705
(54)

7 También se ha resuelto el problema de minimización de γ para un controlador con
numerador y denominador de grado ⩾ 2, sin obtener una notable diferencia.
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Figura 41: Diagrama de Bode de los pesos utilizados en el diseño H∞.

Los resultados obtenidos para la familia de plantas objetivo (50), en lazo
cerrado con el controlador (54), se muestran en la Fig. 42, donde se com-
paran en el dominio de la frecuencia, las funciones S y T resultantes, con
los límites impuestos en el diseño (inversa de los pesos), ponderados
con el valor mínimo obtenido para γ. Aunque no se consigue minimizar
γ por debajo de la unidad, se consiguen los objetivos de diseño, pues
el controlador estabiliza toda la familia de plantas Gstb(z), limitando
el seguimiento de la referencia en bajas y altas frecuencias, reduciendo
además, la resonancia no deseada.
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Figura 42: Diagrama de Bode para la función de sensibilidad S y de sensibilidad
complementaria T , para la familia de plantas, comparándolas con los
pesos ponderados respecto al valor mínimo obtenido para γ.

5.3.2.3 Simulaciones numéricas para el control de estabilización monopuerto
H∞

A continuación, se presentan las simulaciones numéricas realizadas, pa-
ra comprobar el desempeño del control de estabilización diseñado en
la sección 5.3.2.2, mediante el método Mixed-sensitivity H∞. En el dise-
ño anterior se ha utilizado la planta (50), la cual, no tiene en cuenta la
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dinámica del convertidor boost, sin embargo, para tener en cuenta to-
da la complejidad del sistema, en las simulaciones que se presentan a
continuación, se ha utilizado el modelo de la sección 5.3.1.3, al que se
le ha añadido el controlador (54), tal como se muestra en la Fig. 36. Es
decir, todos los valores de los parámetros y la configuración es idéntica,
tan sólo se implementa de forma discreta la obtención de la derivada de
x2 y se cierra el lazo mediante realimentación negativa con Cstb(z)Dscl

8.
Para comprobar la estabilidad del sistema, se realizan dos simulaciones,
una para verificar la estabilidad de forma local y otra de forma global.
También se muestra en otra escala de tiempo mayor, el desempeño de
x4 y en una cuarta gráfica se muestra el consumo de potencia del shunt
damper, comparándolo con la potencia consumida en la CPL.

Observación 5.3.4 (Pstb). Tanto para las simulaciones realizadas en la Te-
sis, como para los experimentos realizados en la planta experimental,
los valores utilizados, mostrados en la tabla 7, representan un caso des-
favorable respecto a la estabilidad del sistema (19), véase el caso b) de
la proposición 5.1.1. Es decir, el sistema en lazo abierto, será estable sii
P̄ < Pstb = 280.38 W.

Observación 5.3.5 (Equilibrio de interés). En los equilibrios analizados en
(26), se han parametrizado las expresiones de las variables en función de
ū y P̄, pues en la sección 5.5, se propone un diseño de controlador en el
que se supone conocida P ⩾ 0 y se fija ū ∈ (0, 1) a un valor de diseño.
Sin embargo, en la estrategia de control propuesta en esta sección, se fija
el valor constante x̄4 > 0, y las demás variables alcanzan el equilibrio de
interés (mayor voltaje, menor corriente).

Observación 5.3.6 (P∃). Substituyendo u = u∃, obtenido en (43), en la
expresión (27), se obtiene el valor límite de P̄, para el que existen equi-
librios del sistema, tal que P̄ ⩽ P∃ = 454.969 W. por lo tanto, podemos
afirmar que el sistema en lazo abierto (25), es inestable en el rango de
valores Pstb < P̄ ⩽ P∃. El objetivo principal de control, es extender la
estabilidad del sistema en lazo cerrado, en este intervalo de potencias,
de forma que podamos aumentar la potencia consumida por la CPL, de
forma estable.

5.3.2.4 Simulación 1: estabilidad local control monopuerto H∞
Para comprometer la estabilidad de forma local, bastará con introducir
una perturbación de potencia, desde un valor de P̄ < Pstb, pero cercano
a la inestabilidad, hasta alcanzar un valor P̄ > Pstb, para el cual, el sis-
tema en lazo abierto, tenga un comportamiento inestable. De esta forma
podemos comprobar si el sistema en lazo cerrado con el controlador

8 Obsérvese que en (23) se normaliza la relación entrada-salida mediante Dscl. Cómo
este factor no está en la planta real, debemos introducirlo en la entrada del controlador
(señal de error).
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de estabilización, es capaz de mostrar un comportamiento estable para
valores Pstb < P̄ ⩽ P∃.

En la Fig. 43 se muestra el resultado de la primera simulación, en pri-
mer lugar, se realiza una secuencia de arranque adecuada, para que el
sistema en lazo cerrado, alcance el equilibrio correspondiente a P̄ = 250

W, posteriormente, en t = 4 s, se introduce un escalón de potencia muy
cercano al límite de existencia de los equilibrios P = 454 W. En la fi-
gura, se muestran cuatro gráficas, de arriba a abajo tenemos; la curva
de la corriente proporcionada por la red de DC, x1, junto a la corrien-
te consumida por la CPL, icpl. La segunda gráfica muestra la evolución
temporal de x2, comparándola con su valor en el equilibrio de interés x̄2.
La tercera gráfica muestra la corriente x3 proporcionada por el controla-
dor del convertidor boost, diseñado en la sección 5.3.1, comparada con
la referencia x3ref que proporciona el controlador de estabilización H∞.
Por último, en la cuarta gráfica se muestra la tensión x4 y la referencia
x4ref.

El resultado más importante demostrado en la simulación, es que el
controlador de estabilización diseñado, consigue extender el rango de
estabilidad del sistema, prácticamente en todo el rango de existencia de
los equilibrios, pues el sistema en lazo cerrado es estable, incluso para
valores muy cercanos a P∃9. Observando la curva de x2, podemos cons-
tatar que tras el transitorio, el sistema vuelve al equilibrio de interés de
forma estable. Comparando las curvas de x1, icpl y x3, se concluye que
el control de estabilidad, amortigua la perturbación creada por la co-
rriente de la CPL, contrarrestando las oscilaciones, de tal manera que la
corriente de la red x1 muestra el comportamiento de un sistema de pri-
mer orden sobreamortiguado, sin oscilaciones. Así mismo, de la tercera
gráfica, se comprueba el rápido seguimiento de la corriente x3, respecto
a su referencia. Respecto al control de voltaje de x4, se observa que en la
escala de tiempo del transitorio de corriente, apenas interfiere con el con-
trol de corriente, en la siguiente simulación se mostrará el desempeño
del control de x4 en una escala de tiempo mayor.

5.3.2.5 Simulación 2: estabilidad global control monopuerto H∞
Para esta prueba, buscamos someter el sistema a un escalón de potencia
que abarque casi por completo, todo el rango de valores de P, para los
cuales existen equilibrios. por lo tanto, se inicia el sistema de forma que
alcance las condiciones del equilibrio para P̄ = 10 W y en t = 8 s se
introduce un escalón de potencia P̄ = 454 W. El modelo de simulación y
los valores de los parámetros son idénticos a la simulación anterior.

9 Téngase en cuenta que el control histerético de corriente, se basa en la oscilación per-
manente de x3, lo que impide que el sistema sea estable para valores cercanos a P̄ = P∃.
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Figura 43: Simulaciones para la respuesta ante perturbación de potencia, desde

P = 250 W hasta P = 454 W, con el objetivo de evaluar la estabilidad
local.
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La Fig. 44 muestra el resultado de la simulación. Las señales y escala
de tiempo es la misma que para la simulación anterior. El resultado prin-
cipal de la simulación es que el controlador de estabilización diseñado,
consigue estabilizar de forma global el sistema, pues incluso para condi-
ciones iniciales muy alejadas del equilibrio definido para P̄ = 454 W, el
comportamiento es estable. El resultado es muy parecido a la simulación
realizada para comprobar la estabilidad de forma local, con la diferencia
que la excursión de las señales es mayor. Podemos concluir afirmando
que el controlador diseñado mediante el método mixed-sensitivity H∞,
consigue extender la estabilidad a casi todo el rango de existencia de
los equilibrios, de forma local y de forma global, y decimos casi, por los
motivos argumentados en 9.
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Figura 44: Simulaciones para la respuesta ante perturbación de potencia, desde

P = 10 W hasta P = 454 W, con el objetivo de evaluar la estabilidad
global.

En esta simulación, se añade la Fig. 45, que muestra la evolución tem-
poral de x4, respecto a su referencia x4ref, en una escala de tiempo mayor,
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de forma que podamos evaluar el desempeño del control de voltaje del
convertidor boost. Durante el transitorio de corriente, escala de tiempo
de microsegundos, el control de voltaje, no interviene de forma notable,
pero una vez la corriente está establecida, el control de x4, restablece la
tensión al valor de referencia x4ref, de forma gradual. Comparando el
comportamiento de x4, con la respuesta obtenida en la Fig. 33, se obser-
van algunas diferencias, aunque el tiempo de establecimiento es similar.
Esto es debido a la interferencia del controlador de estabilización, mucho
más rápido que el control de voltaje. Esto no es crítico en las especifica-
ciones de control, al contrario, es un comportamiento deseado, pues la
prioridad es estabilizar el sistema y de forma secundaria, mantener el
voltaje del boost en unos rangos aceptables de funcionamiento.

7.5 8 8.5 9 9.5 10

56

58

60

t [s]

x
4

[V
]

x4

x4ref

1
Figura 45: Resultado de la simulación, para x4, ante escalón de potencia desde

P = 10 W, hasta P = 454 W.

Otro de los objetivos importantes es que la función estabilizadora del
shunt damper, se realice de forma eficientemente energética, es decir, que
no se consiga la estabilidad a cambio de disipar potencia. Para evaluar
esto, de la misma simulación, se ha realizado la Fig. 46, donde se muestra
la evolución temporal de la potencia consumida por la CPL, la potencia
del shunt damper y la potencia de la red, definida como Pnet = x1 x2. Las
potencias con signo positivo, se deben a las cargas y con signo negati-
vo a las fuentes. Véase como el shunt damper, durante el transitorio, se
comporta como una fuente, inyectando potencia en el sistema y com-
pensando la oscilación introducida por el consumo de potencia de la
CPL sobre el sistema, de forma que la red ’vea’ una respuesta amorti-
guada, entregando potencia de forma gradual, sin oscilaciones. Si bien,
la potencia del shunt damper durante el transitorio es comparable al de
la carga, vuelve rápidamente a un consumo prácticamente nulo, ver la
proposición 5.2.1.

5.3.3 Control multipuerto crossover H∞
En esta sección se expone otro diseño de control lineal, también basado
en la teoría de control H∞, pero con un enfoque diferente al de la sec-
ción 5.3.1, donde, para solucionar el problema de controlar dos variables
mediante una sola señal de control, se proponen dos lazos de control en
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Figura 46: Resultado de la simulación ante entrada escalón, desde P = 10 W,

hasta P = 454 W, para la potencia de la red Pnet := x1 x2, la potencia
de la CPL, P y la potencia del shunt damper, PL.

cascada, ver Fig. 26. Aquí, se propone un nuevo diseño, mostrado en la
Fig. 47, donde se duplica la señal de control mediante un filtro de cruce
(crossover). El problema de controlar dos señales con una sola señal de
control, se soluciona mediante un circuito F(z) ∈ C1×2 que divide el es-
pectro de la señal de control en dos señales, una entrada para controlar
la banda de bajas frecuencias us y otra entrada para controlar la banda
de altas frecuencias uf, de esta forma creamos dos entradas de control.
La figura explica este dispositivo, donde HP(z) es un filtro discreto pasa
altos de primer orden con frecuencia de corte fco = 1

τco
= 100 rad/s,

LP(z) es un filtro pasa bajos complemento a uno del anterior.
La planta H(z) ∈ C2×1 es un vector de funciones de transferencia esca-

lares de una entrada y múltiples salidas (SIMO), con una entrada u y sa-
lida y = [x2, x4]⊤, compuesta por la función de transferencia Hf(z) =

x2
u ,

que representa la respuesta del voltaje de puerto respecto a la señal de
control ante un escalón unitario y la función de transferencia Hs(z) =

x4
u ,

que representa la respuesta de la tensión de salida del boost respecto a la
señal de control. Consecuentemente, la planta con el filtro crossover, co-
rrespondiente a la planta MIMO, N(z) ∈ C2×2 se obtiene de la siguiente
forma,

N(z) = H(z) F(z) :=

[
Hf(z)

Hs(z)

] [
HP(z) LP(z)

]
(55)

Observación 5.3.7. Los filtros discretos HP(z) y LP(z), se obtienen median-
te el método bilineal, sustituyendo s = 2

Ts
z−1
z+1 en los filtros en el dominio

continuo HP(s) = s
τcos+1 y LP(s) = 1

τcos+1 respectivamente. Con otros
métodos de discretización no se obtienen filtros que se complementan



92 estabilización de redes de dc con cargas de potencia constante

aritméticamente a uno. En otras palabras, el método bilineal nos asegura
que se cumple la propiedad LP(z) +HP(z) = I.

F(z)

N(z)

HP (z)

LP (z)

+

+
H(z)

uf

us

u

x2

x4

Figura 47: Planta con filtro crossover N(z).

5.3.3.1 Obtención de la planta para el diseño de control multipuerto H∞
En primer lugar, obtendremos la representación en el dominio continuo
H(s), tal que,[

x2

x4

]
= H(s)

[
u

]
Linealizando las ecuaciones dinámicas (25) en torno al equilibrio defi-

nido por E :=
{
x̄1, x̄2, x̄3, x̄4, ū, P̄

}
, se obtiene la siguiente representación

en espacio de estados del sistema,

ẋ = Ax+Bu,
y = Cx+Du.

Donde,

A :=



− r1
L1

− 1
L1

0 0

1
C1

P̄
C1 (x̄2)2

− 1
C1

0

0 1
L2

− r2
L2

− ū
L2

0 0 ū
C2

− 1
C2 r3


,

B :=



0

0

− x̄4
L2

x̄3
C2


,C :=

 0 1 0 0

0 0 0 1

 ,D :=

 0

0

 .

(56)
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A partir de la representación interna en el espacio de estados del sistema,
dado en (56), se obtiene la representación externa de entrada salida, en
el dominio continuo, tal que H(s) = C(sI−A)−1B+D, resultando,

H(s) :=

[
Hf(s)

Hs(s)

]
. (57)

Donde,

Hf(s) =
(L1s+r1)((C2r3s+1)x̄4+r3ūx̄3)

((C2r3s+1)(L2s+r2)+r3ū
2)(L1s+r1)(C1s−

P̄

x̄2
2

)+(C2r3s+1)(L1s+L2s+r1+r2)+r3ū
2

,

Hs(s) =
r3((L1s+r1)((L2s+r2)x̄3−ūx̄4)(C1s−

P̄

x̄2
2

)+(L1s+L2s+r1+r2)x̄3−ūx̄4)

((C2r3s+1)(L2s+r2)+r3ū
2)(L1s+r1)(C1s−

P̄

x̄2
2

)+(C2r3s+1)(L1s+L2s+r1+r2)+r3ū
2

.

El procedimiento para obtener la familia de plantas discretas M(z),
utilizadas para el diseño de control H∞, es el siguiente;

Substituyendo cada uno de los valores representativos de (46), P̄i =

Pvec(i), i = 1, 2, ..., 10, los valores de la tabla 7 y x̄4 = 60 V, en (25), se re-
suelven las soluciones del equilibrio ẋ = 0. Para cada uno de los valores
de (46), se obtienen cuatro soluciones para las incógnitas {x̄1, x̄2, x̄3, ū},
dos reales y dos complejas, de las soluciones reales se escoge la de ma-
yor voltaje x̄2 y menor corriente x̄1 (equilibrio de interés). Substituyendo
en (57) el conjunto de valores soluciones de interés, se obtiene una fami-
lia de plantas representativas de H(s). Transformando H(s) del dominio
continúo al discreto para un periodo de muestreo Ts, se obtiene H(z).
Substituyendo H(z) en (55), obtenemos una familia representativa para
N(z).

enf
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Figura 48: Esquema de la planta multipuerto M(z), utilizada para el diseño del
controlador crossover H∞.

Finalmente, para obtener la planta discreta utilizada en el diseño del
controlador M(z), debemos tener en cuenta el escalado, acondicionado
y el retardo de cómputo implícito del controlador, de forma que,

M(z) := Ks_out× v2c(z)×N(z)×Ks_in× cd2(z), (58)



94 estabilización de redes de dc con cargas de potencia constante

donde,

Ks_out :=

[
1
40 0

0 1
60

]
, v2c(z) :=

[
C1

z−1
Ts z 0

0 1

]
,Ks_in :=

[
1 0

0 1

]
,

cd2(z) :=

[
1
z 0

0 1
z

]
.

En la Fig. 48, se muestra un diagrama de bloques que representa todas
las consideraciones tenidas en cuenta en la implementación final del
controlador, necesarias para definir M(z).

En primer lugar, la salida de N(z) es y = [x2, x4]T, pero según los
objetivos de control, se desean controlar las variables [ẋ2, x4]T. En la im-
plementación real, se aproxima la derivada de x2 mediante el método de
diferenciación discreta Backward Euler derivative, a partir de la medida,
acondicionamiento y muestreo digital de la señal x2 con un periodo Ts,
del mismo modo que se planteó en la sección 5.3.2. Para contemplar la
diferenciación discreta, y su retardo, se introduce la matriz v2c(z) (vol-
tage to current), que mediante el escalado C1, transforma el voltaje x2 en
la aproximación discreta de la corriente que circula por C1, de esta for-
ma se ajustan en magnitud las relaciones de entrada-salida de ambos
canales, ver nota al pie 6.

También debemos de escalar las entradas y salidas, de forma que los
errores sean de la misma magnitud, esto es más importante en diseño
de controladores MIMO, ya que en caso contrario, no podemos hacer
un buen uso de la función de sensibilidad S. Para escalar las salidas, se
utiliza Ks_out, que divide iC1 entre su valor máximo 40 A y x4 entre
su valor nominal 60 V, de forma que la salida de M(z), dada por y =[
inC1, xn4

]
≤ |1|, está normalizada a la unidad. Con respecto a las entradas,

dado que u ∈ (0, 1), ya se cumple la normalización de estas, por lo tanto,
el escalado de la entrada Ks_in corresponde a la matriz unitaria.

Otra consideración importante es el retardo de cómputo implícito en
la señal de control (Computing Delay). En la Fig. 48, el retardo de cómpu-
to, se muestra entre F(z) y H(z), obsérvese que en la obtención de N(z),
ecuación (55), no se ha tenido en cuenta, por esto, se añade mediante la
matriz cd2(z).

En la Fig. 49, se muestra la respuesta en frecuencia para la magnitud,
de M(z), para la familia de plantas representativa, definida por Pvec.

5.3.3.2 Diseño del controlador multipuerto H∞
El diseño del controlador MIMO H∞, designado como K(z), se realiza
según el método mixed-sesitivity H∞, explicado en detalle en la sección
5.3.2.2, utilizando el enfoque S/T , de forma similar al diseño de control
SISO H∞ realizado en la citada sección, pero teniendo en cuenta esta
vez que nuestro problema de control se ha reconducido a un diseño
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Figura 49: Bode magnitud para la familia de plantas en lazo abierto M(z).
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MIMO, mediante la adición de un filtro digital crossover. En esta ocasión,
la planta generalizada P, se construye según la ecuación (53), donde
G = M(z) es una función MIMO y los pesos diseñados que contienen
las especificaciones de control, son matrices diagonales de dimensión
2× 2, definidas como,

WS :=

[
WS11 0

0 WS22

]
,WT :=

[
WT11

0

0 WT22

]
,

donde,

WS11 :=
0.6596z2 − 0.7327z+ 0.0822

z2 − 1.45z+ 0.4676
,WS22 :=

0.5006z2 − 0.2521z− 0.2482
z2 − 0.5046z− 0.4954

,

WT11
:=

1.023z3 − 0.542z2 − 0.2602z− 0.2168
z3 + 0.7049z2 − 0.9893z− 0.7156

,WT22
:=

877.5z− 876.8
z+ 0.2616

.

La Fig. 50 muestra la respuesta en frecuencia de la magnitud, para la
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Figura 50: Respuesta deseada (inversa de los pesos), utilizada para el diseño
del controlador MIMO H∞.

inversa de los elementos diagonales propuestos en WS,WT, que corres-
ponde a las especificaciones deseadas para S y T respectivamente.

A continuación, se describen las especificaciones más importantes que
se han tenido en cuenta en el diseño de WS. La estabilidad del sistema



5.3 estabilización mediante técnicas lineales 97

en lazo abierto está comprometida principalmente por la resonancia al-
rededor de 104 rad/s que se puede apreciar en las Fig. 49. Para rechazar
esta perturbación, se propone para la entrada de control uf, responsable
de la banda a altas frecuencias, la respuesta en frecuencia mostrada en
la Fig. 50 para 1

WS11
, de forma que se minimice la resonancia descrita. En

cuanto al seguimiento de la referencia de x4, regulada por la entrada us,
responsable de la banda a bajas frecuencias, debemos limitar el error de
seguimiento en estado estacionario (bajas frecuencias), para que sea del
orden del 10% del valor nominal (0.1× x4nom

) que corresponde a −20

dB, tal como se aprecia en la Fig. 50 para la respuesta en frecuencia de
1

WS22
en la banda de bajas frecuencias. Respecto a la máxima magnitud

de pico, tanto para 1
WS11

, como para 1
WS22

, se ha limitado a 6 dB.
Respecto a las especificaciones para T (z), ver Fig. 50, significativas pa-

ra la atenuación del ruido y robustez del sistema, especialmente ante
perturbaciones multiplicativas de salida, debemos tener en cuenta lo si-
guiente. Atendiendo a la respuesta en frecuencia de 1

WT11
, para la señal

de control uf, debemos atenuar el ruido fuera de la banda de resonancia
(bajas y altas frecuencias), de forma similar, se propone la respuesta de

1
WT22

, respecto a la señal de control us, de forma que sea atenuada la
respuesta al ruido en altas frecuencias, es decir, frecuencias mayores a
fco, la frecuencia de corte del filtro crossover F(z). Para asegurar robustez
dentro de la banda de control de WT11

, así como dentro de la banda de
control de WT22

, se ha limitado el máximo pico a ∥T∥∞ ⩽ 6 dB.
Una de las ventajas de resolver el problema de minimización de la nor-

ma H∞ (51) mediante BMIs, estriba en encontrar un controlador óptimo
de orden y estructura fijadas de antemano. En este caso se ha fijado el
orden máximo de los numeradores y denominadores de los elementos
de K(z) a 3. Una especial consideración se ha tenido en cuenta, respecto
a la estructura de K22(z), para que el error en estado estacionario corres-
pondiente al seguimiento de la referencia de x4 sea nulo. Para ello, se ha
limitado la estructura de K22(z) a un controlador de tipo PI paralelo, ya
que el subsistema M22(z) es de tipo cero.

Resolviendo el problema de programación consistente en encontrar
un controlador K(z) que minimice (52) mediante la función hinfstruct

del software de MathWorks®, se obtiene el siguiente controlador que
estabiliza internamente la planta generalizada P, para γ < 8, 8906,

K(z) :=

[
K11(z) K12(z)

K21(z) K22(z)

]
, (59)
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Figura 51: Distintos elementos de la función de sensibilidad S(z) y la de sen-
sibilidad complementaria T (z), para la planta M(z) en lazo cerrado
con el controlador K(z), en comparación con los pesos deseados pon-
derados por el valor de γ obtenido.
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donde,

K11(z) :=
3.1357(z− 1.006)(z2 − 1.112z+ 0.438)
(z+ 0.4855)(z− 0.6795)(z− 0.9048)

,

K12(z) :=
−0.11048(z− 1.027)(z− 0.6817)(z− 0.4649)

(z+ 0.8101)(z− 0.6872)(z− 0.9888)
,

K21(z) :=
35.437(z− 2.303)(z− 1.096)(z− 0.9944)

(z− 0.9404)(z2 − 1.08z+ 0.3316)
,

K22(z) :=
0.0063885(z− 1.008)

(z− 1)
.

Los resultados obtenidos para la familia de plantas objetivo (58), en
lazo cerrado con el controlador (59), se muestran en la Fig. 51, donde se
comparan en el dominio de la frecuencia, las funciones S y T resultantes,
con los límites impuestos en el diseño (inversa de los pesos), ponderados
con el valor mínimo obtenido para γ. Aunque no se consigue minimizar
γ por debajo de la unidad, se consiguen los objetivos de diseño, pues
el controlador estabiliza toda la familia de plantas M(z), reduciendo la
resonancia no deseada, además de regular x4.

5.3.3.3 Simulaciones controlador multipuerto H∞
Para comprobar el desempeño del controlador K(z), diseñado en la sec-
ción anterior, debemos realizar simulaciones numéricas, con un mode-
lo adecuado que represente con suficiente precisión el comportamien-
to del sistema real. Mediante álgebra de bloques en Simulink®, se im-
plementan en tiempo continuo las ecuaciones diferenciales ordinarias
(ODEs) (25) que representan el comportamiento de nuestro sistema real.
También se implementa en tiempo discreto, con periodo de muestreo
Ts = 25 µs, la parte correspondiente al controlador K(z) con el filtro di-
gital F(z), con sus correspondientes escalados y acondicionamientos de
las señales involucradas en el control, tal como muestra la Fig. 48. Por
lo tanto, se cierra el lazo de control de H(s), con la parte discreta del
modelo corresponde a F(z)×Ks_in×K(z)×Ks_out× v2c(z).

Con el objetivo de comprometer la estabilidad del sistema, se seleccio-
nan los valores de los parámetros de la Tabla 7 que representan el peor
caso, ver observación 5.3.5. Se realizan dos tipos de simulaciones, una pa-
ra comprometer la estabilidad de forma local y otra de forma global. Pa-
ra ello debemos tener en cuenta el límite de estabilidad Pstb = 280, 38 W
y el límite de existencia de los equilibrios del sistema P∃ = 454, 969 W,
establecidos a priori en las observaciones 5.3.4 y 5.3.6, respectivamente.

Para evaluar el comportamiento del controlador diseñado, en estos re-
sultados numéricos, se muestra el comportamiento de las variables con-
troladas iC1

, x4. También se muestra el comportamiento de las señales
de la red x1, x2, con el objetivo de comprobar que en estado estacionario,
el sistema vuelve al equilibrio de interés.
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Se añade otra gráfica, en una escala de tiempo acorde con la dinámi-
ca de x4, para evaluar el comportamiento de esta variable bajo control
y asegurarnos que el error en estado estacionario es nulo. Otra de las
metas de los objetivos de control expuestos en la sección 5.1.3, consiste
en extender el rango de estabilidad, de forma energéticamente eficiente,
para ello se muestra otra figura, el consumo de potencia del shunt dam-
per, comparándolo con la potencia consumida en la CPL y la potencia
entregada por la red Pnet.

5.3.3.4 Simulación 1: estabilidad local control multipuerto H∞
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Figura 52: Simulación numérica para la respuesta ante perturbación de poten-
cia, desde P = 250 W, hasta P = 453 W, con el objetivo de evaluar la
estabilidad local.

En la Fig. 52 se muestra el resultado de la simulación numérica desti-
nada a evaluar la estabilidad local, para lo cual, se introduce una pertur-
bación escalón de potencia de la CPL, desde un valor de P̄ = 250W ≈
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Pstb, pero P̄ < Pstb y llegando hasta un valor Pstb < P̄ ⩽ P∃, donde el
sistema en lazo cerrado tenga un comportamiento estable, de forma que
evaluaremos hasta que valor máximo de P̄ se extiende el rango de esta-
bilidad local con el controlador en lazo cerrado, para compararlo con el
valor alcanzado en lazo abierto.

En la Fig. 52 se muestra el resultado de la primera simulación, en pri-
mer lugar, se realiza una secuencia de arranque adecuada, para que el
sistema en lazo cerrado, alcance el equilibrio correspondiente a P̄ = 250

W, posteriormente, en t = 4 s, se introduce un escalón de potencia muy
cercano al límite de existencia de los equilibrios P̄ = 453 W. En la figu-
ra, se muestran cuatro gráficas, de arriba a abajo tenemos; la curva de
la corriente proporcionada por la red de DC, x1, junto al valor corres-
pondiente en el equilibrio de interés x̄1, La segunda gráfica muestra la
evolución temporal de x2, comparándola con su valor en el equilibrio de
interés x̄2, la tercera gráfica muestra la corriente iC1

, comparada con la
referencia que proporciona el controlador iC1ref y en la cuarta gráfica se
muestra la tensión x4 y la referencia x4ref.

El resultado más importante demostrado en la simulación, es que el
controlador de estabilización diseñado, consigue extender el rango de
estabilidad del sistema, prácticamente en todo el rango de existencia de
los equilibrios, pues el sistema en lazo cerrado es estable, incluso para
valores muy cercanos a P∃. Observando las curvas de x1, x2, podemos
constatar que tras el transitorio, el sistema vuelve al equilibrio de interés
de forma estable. De la tercera gráfica, se comprueba el rápido segui-
miento de la corriente iC1

, respecto a su referencia, llegando al estado
estacionario en aproximadamente 1µs. Respecto al control de voltaje de
x4, con una dinámica mucho más lenta, se observa que apenas interfie-
re con el control de corriente, en la siguiente simulación se mostrará el
desempeño del control de x4 en una escala de tiempo mayor.

5.3.3.5 Simulación 2: estabilidad global control multipuerto H∞
Para esta prueba, buscamos someter el sistema a un escalón de potencia
que abarque casi por completo, todo el rango de valores de P, para los
cuales existen equilibrios. por lo tanto, se inicia el sistema de forma que
alcance las condiciones del equilibrio para P̄ = 10 W y en t = 8 s se
introduce un escalón de potencia P̄ = 454 W. El modelo de simulación y
los valores de los parámetros son idénticos a la simulación anterior.

La Fig. 53 muestra el resultado de la simulación. Las señales y escala
de tiempo es la misma que para la simulación anterior. El resultado prin-
cipal de la simulación es que el controlador diseñado, consigue estabili-
zar de forma global el sistema, pues incluso para condiciones iniciales
muy alejadas del equilibrio definido para P̄ = 453 W, el comportamien-
to es estable. El resultado es muy parecido a la simulación realizada
para comprobar la estabilidad de forma local, con la diferencia que la



102 estabilización de redes de dc con cargas de potencia constante

excursión de las señales es mayor. Podemos concluir afirmando que el
controlador diseñado mediante el método mixed-sensitivity H∞, consigue
extender la estabilidad a casi todo el rango de existencia de los equili-
brios, de forma local y de forma global, y decimos casi, pues se consigue
que el 99, 78% del rango de existencia sea estable.
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Figura 53: Simulación numérica para la respuesta ante perturbación de poten-

cia, desde P = 10 W, hasta P = 453 W, con el objetivo de evaluar la
estabilidad global.

En esta simulación, se añade la Fig. 54, que muestra la evolución tem-
poral de x4, respecto a su referencia x4ref, en una escala de tiempo mayor,
de forma que podamos evaluar el desempeño del control de voltaje del
convertidor boost. Durante el transitorio de corriente, escala de tiempo
de 1 ms, el control de voltaje, no interviene de forma notable, pero una
vez la corriente está establecida, el control de x4, restablece la tensión
al valor de referencia x4ref, de forma gradual, en aproximadamente 1 s.
Como K22(z) contiene un integrador, en estado estacionario el error de
control es nulo. El objetivo principal de control se cumple, pues rápi-
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damente se estabiliza el sistema y de forma secundaria, se mantiene el
voltaje del boost en unos rangos aceptables de funcionamiento.
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Figura 54: Resultado de la simulación para x4, desde P = 10 W, hasta P = 453

W, donde se muestra una escala de tiempos adecuada con el objetivo
de evaluar el control de x4.

Otro de los objetivos importantes es que la función estabilizadora del
shunt damper, se realice de forma eficientemente energética, es decir, que
no se consiga la estabilidad a cambio de disipar potencia. Para evaluar
esto, de la misma simulación se ha realizado la Fig. 55, donde se muestra
la evolución temporal de la potencia consumida por la CPL, la potencia
del shunt damper y la potencia de la red, definida como Pnet = x1 x2. La
potencia con signo positivo corresponde al comportamiento de carga y
con signo negativo como fuente. Véase como el shunt damper se compor-
ta como una fuente, inyectando potencia en el sistema y compensando
el transitorio introducido por el consumo de potencia de la CPL sobre
la red. En estado estacionario, la potencia del shunt damper vuelve rá-
pidamente a un consumo prácticamente nulo, ver la proposición 5.2.1.
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Figura 55: Resultado de la simulación, para una perturbación global, desde P =

10 W, hasta P = 453 W, donde se muestra el balance de potencia del
shunt damper PL y el de la red eléctrica Pnet, en comparación con la
potencia consumida por la CPL, P (W).
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5.4 estabilización mediante control autosintonizado

El control de las DCmgs ha evolucionado de forma compleja, conte-
niendo varias jerarquías de control coordinadas de forma centralizada,
descentralizada o distribuida, para obtener más información acerca de
las estrategias sobre control y estabilización de DCmg, consultar review
Dragicevic y col., 2016. Esta complejidad provoca que los EPCs exhiban
comportamientos dinámicos dependientes del punto de operación. De-
pendiendo del modo de control impuesto por el control coordinado, los
EPCs pueden cambiar de un comportamiento como fuente de corriente,
a fuente de voltaje, o seguidor de punto de máxima potencia (MPPT),
esto hace inadecuados los modelos basados en estructura fija. También,
surgen otro tipo de dinámicas no modeladas, cuando se usa el control
resonante o otros controladores no lineales.

En una situación real, las DCmg están formadas con EPCs de diferen-
tes fabricantes, donde los valores de los parámetros no están disponibles,
y/o los lazos de control son desconocidos. Otros errores de modelado
provienen de cambios estructurales, como conexión y desconexión de
cargas, conexión entre otras DCmg o cambios de conexión entre la red
DC y la red de suministro AC. Para diseñar controladores apropiados y
garantizar la estabilidad de las DCmgs, necesitamos modelos que tengan
en cuenta estos cambios dinámicos y estructurales, podemos encontrar
algunas propuestas en Frances y col., 2018, como las técnicas de mode-
lado en caja negra, tales como, modelos basados en parámetros lineales
variables, modelado en parámetros híbridos inversos (G-Parameters mo-
deling), modelos Wiener-Hammerstein y modelos Politópicos.

En definitiva, bajo el marco del modelado en caja negra, se asume que
se desconocen los parámetros y estructura de la red existente más allá
del PCC. Sin embargo, podemos aproximar está impedancia aparente
como un sistema de segundo orden, con al menos un retardo puro. Aun-
que el sistema sea complejo y contenga más frecuencias de resonancia,
una de estas frecuencias domina el comportamiento dinámico del siste-
ma y las otras son despreciables. Nuestro principal objetivo es estabilizar
el sistema, independientemente del punto de operación donde se mueve
el sistema como consecuencia de; perturbaciones de carga desconocidas,
incertidumbres paramétricas y/o dinámicas no deseadas, provenientes
de los controladores existentes en la red.

En esta sección, se obtiene un controlador, bajo el marco teórico del
control autosintonizado, donde la planta a estabilizar se aproxima me-
diante un modelo de caja negra de segundo orden, con un identificador
basado en algoritmo de RLS, que nos devuelve los parámetros del mo-
delo. Utilizando este modelo aproximado, se estabiliza la planta con un
controlador de emplazamiento de polos algebraico.



5.4 estabilización mediante control autosintonizado 105

La Fig. 56 muestra el diagrama de bloques del controlador propuesto,
la planta objetivo de control consiste en el bloque Black-Box, la principal
resonancia de este sistema, se identifica recursivamente, con un algorit-
mo RLS implementado en el bloque llamado RLS Identifier, para que la
identificación sea realizada con éxito, se necesita inyectar una señal (rui-
do), de unas determinadas características, esto se representa con el blo-
que PRBS que consiste en una secuencia binaria pseudoaleatoria (PRBS).
La ley de control se obtiene mediante el bloque pole placement Controller,
donde se implementa el controlador algebraico. Este controlador obtie-
ne la señal de control u, a partir del error de la salida e, los parámetros
del modelo identificado θ y el comportamiento deseado en lazo cerrado,
representado por el polinomio denominador en lazo cerrado D. En los si-
guientes apartados, se describen en detalle cada uno de estos elementos.1

Pole placement

Controller

D

Black-Box

PRBS

e u

θ

yref y

RLS

Identifier

Figura 56: Diagrama de bloques del control autosintonizado propuesto.

5.4.1 Análisis del modelo

En la anterior sección 5.3.2, se utiliza un planteamiento de diseño de con-
trol en cascada, donde existen diferentes niveles jerárquicos de control.
En el nivel superior, se ha presentado un controlador de estabilización,
diseñado mediante el marco teórico H∞, asumiendo que en un nivel in-
ferior, el control del convertidor de potencia de la sección 5.3.1, consigue
x3 = x3stb, ver Fig. 26.

En el control diseñado a continuación, se asume la misma hipótesis, no
obstante, en este enfoque, se diseña el control de estabilización Cstb, de
la Fig. 36, mediante el método de autosintonizado. Por lo tanto, podemos
simplificar la planta que representa la inestabilidad del sistema, como la
Tf Gstb(z) de la ecuación (50), además, la respuesta en frecuencia de esta
planta para los distintos puntos de funcionamiento, impuestos por el
vector (46), esta representada en la Fig. 38.

Observación 5.4.1. Tengase en cuenta que en la planta experimental, el
sistema a estabilizar se compone de la familia de plantas representadas
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por (50), en serie con la dinámica del shunt damper. En la realidad, ten-
dremos la resonancia principal de Gstb(z), otras resonancias derivadas
de las ecuaciones del convertidor (28), junto con las añadidas del control
histerético de corriente y el control del voltaje x4.

Utilizando un método apropiado de discretización, y seleccionando
un periodo de muestreo h, adecuado a la resonancia principal del siste-
ma, podemos formular Gstb(s) en el dominio de la variable compleja Z,
de la siguiente forma,

G(z−1) =
B(z−1)

A(z−1)
=

b0 + b1z
−1 + b2z

−2

1+ a1z−1 + a2z−2
.

Observación 5.4.2. Dado que el controlador se debe implementar en un
microprocesador, debemos añadir a la representación del sistema G(z−1)

un retardo d, de al menos un periodo de muestreo, fruto del cálculo
de la ley de control y el refresco de Modulación por ancho de pulsos
(PWM). Por lo tanto, la Tf pulso que representa nuestro sistema es,

H(z−1) = G(z−1) z−d,d = 1. (60)

Obtenida la representación del sistema en tiempo discreto, en la sec-
ción siguiente, se obtiene la estrategia de control, bajo el marco del con-
trol autosintonizado, para alcanzar los objetivos propuestos.

5.4.2 Controlador de emplazamiento de polos

Representando (60) mediante un modelo autorregresivo con entrada
exógena (ARMAX), se obtiene,

A(z−1)y(t) = z−dB(z−1)u(t) + e(t), (61)

donde e(t) representa ruido blanco gausiano con media nula y varianza
σ2, u(t) e y(t) corresponden a la entrada y salida del modelo. Quere-
mos emplazar los polos del sistema en lazo cerrado en unas posiciones
previamente especificadas que correspondan al comportamiento estable
deseado, mientras que ignoraremos los ceros del sistema. Definimos una
ley de control generalizada,

Eu(t) = F(r(t) − y(t)), (62)

donde F, E, son polinomios en z−1, respectivamente el numerador y de-
nominador de nuestro controlador Cstb y r(t) es el valor de referencia.
En lo sucesivo, se omite el argumento z−1 salvo que sea necesario. Resol-
viendo (62) para la variable u(t) y substituyendo en (61), se obtiene el
siguiente comportamiento en lazo cerrado,

(EA+ z−dBF)y(t) = z−dBFr(t) + Ee(t). (63)
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De (63) surge una nueva identidad polinómica, donde D contiene los
polos deseados en lazo cerrado,

D = EA+ z−dBF (64)

5.4.3 Diseño del identificador del modelo

El modelo representativo de la planta (61), se puede reformular como
una ecuación lineal en diferencias en forma vectorial,

yk = φT

kθk + ek, (65)

where,

φT

k = [yk−1,yk−2,uk−1,uk−2,uk−3] ,
θk = [−a1,−a2,b0,b1,b2] ,

el subíndice k representa k = t
h , los elementos del vector θk, corres-

ponden a los parámetros libres del polinomio numerador B y denomi-
nador A, ordenados en un vector. El vector de entradas y salidas φ ,se
define como vector de regresión.

Con la finalidad de obtener la ley de control (62), debemos de esti-
mar explícitamente los coeficientes de los polinomios A,B. Dos enfo-
ques principales para la estimación de parámetros son los estimadores
de Bayes y las técnicas de ajuste, en el primero se minimiza una función
objetivo definida en el dominio de los parámetros, en el segundo la fun-
ción objetivo se define en el dominio de las medidas, ver Ridder y col.,
2017 para más detalles. En la última categoría, se encuentran el filtro de
Kalman, mínimos cuadrados y los métodos de proyección ortogonal. En
nuestro enfoque hemos utilizado un algoritmo RLS, a través del cual e
invocando el llamado certainty-equivalent principle, ver Simon, 1956, la eq.
(65) se convierte en,

yk = φT

kθ̂k + êk,

haciendo posible el controlador autosintonizado o adaptativo, donde θ̂k

es el vector de parámetros estimados obtenido del algoritmo de regre-
sión RLS. y êk es el error estimado a priori, definido más adelante en
(66).

Basado en Cao y Schwartz, 2000, se presenta un algoritmo RLS de olvi-
do direccional adaptativo. En los algoritmos clásicos con factor de olvido
exponencial, el olvido se aplica uniformemente a todos los elementos de
la matriz de covarianza P, la idea básica del olvido direccional es que
los datos antiguos se olvidan solo cuando hay nueva información dispo-
nible. Es decir, los datos antiguos se descartan en las direcciones donde
ingresa la nueva información. Esto se logra mediante la descomposición
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de la matriz de información Rk−1 a lo largo de la dirección de excitación
φk. El algoritmo básico de olvido direccional en forma recursiva es,

θ̂k = θ̂k−1 +Pkφkg(êk),

êk = yk −φT

kθ̂k−1,

Pk = Pk−1 −
Pk−1φkφ

T

kPk−1

1+φT

kPk−1φk

,

Pk−1 = Pk−1 +
1− λk
λk

φkφ
T

k

φT

kP
−1
k−1φk

, ∥φk∥2 > ϵ,

Pk−1 = Pk−1, ∥φk∥2 ⩽ ϵ,

(66)

donde P > 0 ∈ Rn×n, n = deg{D}, 0 < λ ⩽ 1 es el factor de olvido y
ϵ > 0 es un límite que sirve como condición para apagar la actualiza-
ción de los parámetros en caso de baja excitación en la planta, es decir,
apagar y encender el algoritmo. La convergencia exponencial de los al-
goritmos RLS se basa en el supuesto de excitación persistente, una forma
adecuada de cuantificarla es, a través del valor de la norma del vector
de regresión.

Observación 5.4.3 (PRBS dithering). En estimación recursiva se asume que
la señal de entrada u(t) está suficientemente excitada, de forma que se
obtiene un único conjunto de parámetros estimados. Este requisito se
cumple si u(t) está constantemente excitada (persistently exciting assum-
ption), es decir, si su espectro contiene un número suficientemente gran-
de de armónicos. O dicho de otra forma, si la señal de entrada excita
todos los modos del sistema. Para conseguir esto, a la señal de entrada
se le añade una señal PRBS, como muestra la Fig. 56. Esta señal debe con-
tener una frecuencia de reloj acorde con el ancho de banda del sistema
y una longitud adecuada. Ver Ljung, 1999.

Nótese que en la tercera ecuación del algoritmo recursivo propuesto
(66), aparece la inversa de la matriz de covarianza, con la finalidad de ob-
tener la matriz de información R, evitando el cálculo de la matriz inversa
P−1
k−1 = Rk−1, ejecutaremos de forma paralela el algoritmo equivalente

de actualización de la información para Rk,

Rk = [I−Mk]Rk−1 +φkφ
T

k,

Mk = (1− λk)
Rk−1φkφ

T

k

φT

kRk−1φk
, ∥φk∥2 > ϵ,

Mk = 0, ∥φk∥2 ⩽ ϵ.

(67)

En Cao y Schwartz, 2000 el factor de olvido permanece constante, con
el propósito de mejorar la convergencia rápida y estimaciones estables
robustas en una amplia gama de condiciones operativas, se propone
que el factor de olvido λk debe ser adaptativo, el enfoque lógico es hacer
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que el factor de olvido λ varíe en función del error y la cantidad de
información almacenada en la matriz de covarianza, por lo tanto, se
propone la siguiente ley de adaptación,

λk =
1

2

(
nk +

√
n2
k + 4 ξk

)
,

nk = 1− ξk − ρ ê2,
ξk = φT

kPk−1φk,

(68)

donde nk es una función de las sumas ponderadas de cuadrados del
error a priori ê, el factor ξk da una medida del contenido de la informa-
ción, el parámetro de ajuste ρ actúa como una ganancia de adaptación.
Para obtener más detalles sobre la derivación de λk, consulte Ydstie,
1982. Un enfoque de este tipo se sugirió por primera vez en Fortescue,
1977.

La matriz de Sylvester pierde rango cuando hay factores comunes pre-
sentes entre los polinomios A y B. Durante el transitorio de adaptación
del control de autoajuste, es imposible garantizar que los parámetros es-
timados sean tales que no existan factores comunes, incluso si el punto
de convergencia final es único. Por lo tanto, la capacidad de seguimiento
del algoritmo frente a cambios abruptos en el valor de los parámetros es
insuficiente y presenta un gran error en las estimaciones θ̃k = θk − θ̂k,
entonces, el controlador calcula una señal de control errónea, causando
que el sistema en lazo cerrado se vuelva inestable.

Para mantener la estabilidad, debemos acotar de alguna manera la ac-
tualización de las estimaciones, primera ecuación de (66), por lo tanto,
g(êk) debe ser una función limitante, p. ej. la función logística genera-
lizada. En este trabajo, se opta por la función habitual de saturación
simétrica, definida como sat{x, δ}10.

Observación 5.4.4. Para una mejor convergencia de los parámetros, las
variables medidas del sistema deben normalizarse, mejorando la preci-
sión numérica y minimizando el número de condición de la matriz de
covarianza, haciendo el algoritmo menos sensible a errores numéricos.
El regresor φk y la salida medida yk se normalizaron como en Sripada
y Fisher, 1987,

φN
k =

φk

N(k)
,yN

k =
yN
k

N(k)
(69)

donde N(k) = max{1, ∥φk∥}. Tenga en cuenta que, para una mejor lec-
tura de las ecuaciones del algoritmo (66), se ha omitido el superíndice
N.

10 sat{x, δ} = max{min{x, δ},−δ}, δ > 0.
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5.4.3.1 Simulaciones controlador autosintonizado

Con la finalidad de evaluar el comportamiento alcanzado con el con-
trolador desarrollado en la presente sección, bajo el enfoque de control
autosintonizado, representado en la Fig. 56, se desarrollan los siguientes
experimentos en simulación numérica. Se utiliza el entorno de progra-
mación MatLab®-Simulink®, donde la planta objeto de control, corres-
ponde a las ecuaciones dinámicas en promediado que representan la red
de DC con una CPL (48), estas ecuaciones, se resuelven numéricamente
mediante integración en tiempo continuo.

La parte del controlador se implementa de forma discreta. El contro-
lador autosintonizado consiste en el identificador de la sección 5.4.3, co-
nectado en serie con el controlador de emplazamiento de polos de la
sección 5.4.2. De aquí se obtiene la corriente necesaria para estabilizar el
sistema x3stb. En un experimento real, esta señal se utiliza de referencia
para la fuente de corriente controlada de la Fig. 26, aquí, se asume que
la fuente de corriente controlada realiza su función adecuadamente y se
desprecia su dinámica, de modo que, la señal obtenida del controlador
se introduce directamente en (48), es decir, se considera x3 = x3stb.

Para la implementación del identificador, necesitamos guardarnos en
memoria algunas entradas y salidas anteriores, de forma que φT

k =

[yk−1,yk−2,uk−1,uk−2,uk−3], este vector se normaliza mediante (69) y se
introduce en el identificador formado por las ecuaciones (66), (67) y (68),
donde ϵ = 1. Para la banda de limitación del error, según nota al pie 10,
se selecciona δ = 0.1. La ganancia de adaptación de (68) es ρ = 1e4.

El controlador de emplazamiento de polos se implementa de la si-
guiente forma. Dado el polinomio en z de los polos de lazo cerrado
que imponemos por diseño, cuyos coeficientes de mayor a menor po-
tencia son D = [1,−2.764, 2.547,−0.783, 0, 0] y los polinomios A,B del
vector de parámetros identificado θk = [−a1,−a2,b0,b1,b2], se obtienen
los coeficientes de los polinomios E, F resolviendo (64). Este controlador
algebraico se resuelve mediante un sistema de ecuaciones homogéneas
determinado, que surge del resultante de la matriz de Sylvester, siguien-
do los procedimientos descritos en Chen, 2006. Finalmente, utilizamos
(62) para obtener la ley de control u = x3stb.

Según la Observación 5.4.3, se introduce una señal PRBS periódica, se-
gún los siguientes valores de diseño, número de orden n = 11, periodo
L = 2n− 1 = 2047 muestras. Se escoge un tiempo mínimo entre cambios,
de forma que el ancho de banda no viole el teorema de muestreo de
Nyquist-Shannon, ∆t = 2 ∗h, para un periodo de muestreo h = 25 µs, el
rango de la señal se establece en [−1, 1]× 1e−1. Hay que puntualizar que
la amplitud de la señal PRBS, debe ser lo suficientemente grande para
excitar adecuadamente el sistema, pero si es demasiado grande, induce
oscilaciones e inestabilidad, ya que se introduce como una perturbación
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de entrada, por lo que se debe sintonizar este valor, de forma experimen-
tal.

Como condiciones iniciales; se introduce la matriz de covarianza P0 =

1e3 × I5, el vector de parámetros inicial

θ0 = [1.8768,−0.9118,−0.9940, 1.9001,−0.9061],

que corresponde a la Tf (50) para P̄ = 0 y los valores de la Tabla 7. Como
al inicio el identificador no posee todavía información del sistema, se
selecciona un factor de olvido inicial, suficientemente agresivo λ0 = 0.95.
Se diseña una secuencia inicial de arranque del sistema, de forma que el
identificador tenga tiempo de ofrecer unos parámetros suficientemente
cercanos al sistema lineal y después, se inicia el controlador de emplaza-
miento de polos, con P = 0.

Una vez alcanzado el estado estacionario, se introducen dos escalones
de potencia de la CPL, seleccionados para comprobar la estabilidad del
sistema en el peor caso, según se discute en la Observación 5.3.4, el
primer escalón en t = 3 s compromete la estabilidad de forma local y el
segundo en t = 5 s, de forma global. Estos experimentos están diseñados
para comprobar que se cumple el objetivo principal, comentado según
la Observación 5.3.6.

Para evaluar el comportamiento del controlador diseñado, en estos re-
sultados numéricos, se muestra el comportamiento de las señales de la
red x1, x2, con el objetivo de comprobar que en estado estacionario, el
sistema vuelve al equilibrio de interés. También se muestra el compor-
tamiento de las variables de entrada y salida, del sistema de control x3,
iC1

, respectivamente.
Para cada una de las simulaciones, se añade otra gráfica, que compara

el valor de los parámetros identificados a1,a2,b0,b1,b2, con los pará-
metros obtenidos de la aproximación lineal (50), para cada uno de los
valores de P̄(t), es decir, los parámetros de la planta linealizada en cada
instante. De esta forma podemos evaluar el desempeño del estimador
ante cambios bruscos de P.

5.4.3.2 Simulación 1: estabilidad local controlador autosintonizado

En la Fig. 57 se muestra el resultado de la simulación numérica destinada
a evaluar la estabilidad local, para lo cual, se introduce una perturbación
escalón de potencia de la CPL, desde un valor de P = 250W ≈ Pstb, pero
P < Pstb y llegando hasta un valor Pstb < P ⩽ P∃, donde el sistema en
lazo cerrado tenga un comportamiento estable, de forma que evaluare-
mos hasta que valor máximo de P se extiende el rango de estabilidad
local con el controlador en lazo cerrado, para compararlo con el valor
alcanzado en lazo abierto.

En la Fig. 57 se muestra el resultado de la primera simulación, en
primer lugar, se realiza una secuencia de arranque adecuada, para que el
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sistema en lazo cerrado, alcance el equilibrio correspondiente a P̄ = 250

W, posteriormente, en t = 3 s, se introduce un escalón de potencia muy
cercano al límite de existencia de los equilibrios P = 450 W. En la figura,
se muestran cuatro gráficas, de arriba a abajo tenemos;

la curva de la corriente proporcionada por la red de DC, x1, junto al
valor correspondiente en el equilibrio de interés x̄1, La segunda gráfica
muestra la evolución temporal de x2, comparándola con su valor en el
equilibrio de interés x̄2, la tercera gráfica muestra la corriente calculada
por el controlador, necesaria para estabilizar el sistema x3, comparada
con la referencia deseada en el equilibrio x3ref = 0, esta referencia es nu-
la, pues no se han incluido en la simulación, las ecuaciones del boost (48).
En la cuarta gráfica se muestra la variable controlada iC1

y la referencia
iC1ref = 0.

El resultado más importante demostrado en la simulación, es que el
controlador autosintonizado diseñado, consigue extender el rango de es-
tabilidad del sistema (19), prácticamente en todo el rango de existencia
de los equilibrios, pues el sistema en lazo cerrado es estable, incluso pa-
ra valores muy cercanos a P∃. Observando las curvas de x1, x2, podemos
constatar que tras el transitorio, el sistema vuelve al equilibrio de interés
de forma estable. De la tercera gráfica, se comprueba el rápido segui-
miento de la corriente x3, respecto a su referencia, llegando al estado
estacionario en aproximadamente 1.5ms. Respecto a la variable controla-
da, el tiempo de alcance del estado estacionario, es menor, alrededor de
2.5µs.

Respecto al comportamiento local del identificador mostrado en la Fig.
58, podemos constatar que los parámetros alcanzan la convergencia sa-
tisfactoriamente con los valores esperados. De forma global, podemos
estimar un tiempo de convergencia de 10 ms aproximadamente. Tam-
bién se aprecia que durante el transitorio inicial, aproximadamente 2

ms, el identificador, carece de convergencia, además presenta una sobre-
oscilación en los parámetros identificados entre un 20% y hasta un 30%.
Esta sobreoscilación, es mínima, gracias a la saturación introducida en
el error a priori, según la nota al píe 10. Se han realizado experimentos,
sin esta función de saturación y el sistema es inestable, pues durante el
transitorio, los parámetros presentan sobreoscilaciones que superan en
3000% el valor nominal.

5.4.3.3 Simulación 2: estabilidad global controlador autosintonizado

Para esta prueba, buscamos someter el sistema a un escalón de potencia
que abarque casi por completo, todo el rango de valores de P, para los
cuales existen equilibrios. por lo tanto, se inicia el sistema de forma que
alcance las condiciones del equilibrio para P̄ = 10 W y en t = 5 s se
introduce un escalón de potencia P̄ = 450 W. El modelo de simulación y
los valores de los parámetros son idénticos a la simulación anterior.
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Figura 57: Comportamiento en lazo cerrado para el sistema de control auto-

sintonizado, ante un escalón de potencia desde P = 250 W, hasta
P = 450 W, con el objetivo de evaluar la estabilidad local.
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−ā2

2.995 3 3.005 3.01 3.015 3.02 3.025 3.03

−1.15

−1.1

−1.05

t [s]

b
0
,
b̄
0

b0

b̄0

2.995 3 3.005 3.01 3.015 3.02 3.025 3.03

1.8
1.9
2

2.1
2.2

t [s]

b
1
,
b̄
1

b1

b̄1

2.995 3 3.005 3.01 3.015 3.02 3.025 3.03
−1.1
−1

−0.9
−0.8
−0.7

t [s]

b
2
,
b̄
2

b2

b̄2

1
Figura 58: Comportamiento en lazo cerrado del identificador RLS de olvido

direccional adaptativo propuesto, ante un escalón de potencia desde
P = 250 W, hasta P = 450 W, con el objetivo de evaluar la estabilidad
local.
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La Fig. 60 muestra el resultado de la simulación. Las señales y esca-
la de tiempo es la misma que para la simulación anterior. El resultado
principal de este experimento, es que el controlador diseñado consigue
estabilizar de forma global el sistema, pues incluso para condiciones
iniciales muy alejadas del equilibrio definido para P = 450 W, el com-
portamiento es estable. El resultado es muy parecido a la simulación
realizada para comprobar la estabilidad de forma local, con la diferencia
que la excursión de las señales es mayor. Podemos concluir afirmando
que el controlador diseñado mediante el método de control autosintoni-
zado, consigue extender la estabilidad a casi todo el rango de existencia
de los equilibrios, de forma local y de forma global, y decimos casi, pues
se consigue que el 99, 12% del rango de existencia sea estable.
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Figura 59: Comportamiento en lazo cerrado para el sistema de control autosin-

tonizado, ante un escalón de potencia desde P = 10 W, hasta P = 450

W, con el objetivo de evaluar la estabilidad global.

Respecto al comportamiento global del identificador mostrado en la
Fig. 60, se aprecia que durante los primeros 2 ms, el identificador no
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consigue una convergencia efectiva de los parámetros. Además, estos
presentan una sobreoscilación de hasta el 500%, incluso con la limita-
ción del error. Es decir, el cálculo de la acción de control, se ha llevado
a cabo, con un vector de parámetros erróneo. Casualmente, el sistema
es estable, pero no podemos asegurar que suceda lo mismo, si añadi-
mos la dinámica de la fuente de corriente diseñada en la sección 5.3.1.
Es conocido que los algoritmos de identificación RLS no son adecua-
dos para parámetros que cambian bruscamente, no es conveniente su
utilización para controlar variables con dinámica tan rápida (corrientes),
quizás para regular un voltaje, pueden identificar satisfactoriamente los
parámetros.

5.5 estabilización mediante control no lineal

Para el cumplimiento de los objetivos propuestos en la sección 5.1.3,
basado en la teoría de control de sistemas no lineales, se propone un
control de estabilización del circuito de la Fig. 25.

En una primera etapa, asumiendo que se dispone de la medida del
vector de estados y que el parámetro constante P es conocido, se pro-
pone un controlador de linealización de entrada-salida de información
completa Isidori, 2013 que estabiliza de forma exponencial el equilibrio
de interés. En una segunda etapa, esta ley de control se amplía con un
observador para x1 y un estimador en línea para la perturbación de po-
tencia P, resultando en un diseño de control salida-estado adaptativo.

5.5.1 Diseño del controlador de linealización de entrada-salida de información
completa

Siguiendo los pasos establecidos en Machado y col., 2018, se define el
espacio de estados del sistema (25) como el conjunto

X :=
{
x ∈ R4 : x2 > 0, x4 > 0

}
. (70)

Para futuras referencias se reformula el sistema (25) en forma estándar
afín para las entradas, ẋ = f(x) + g(x)u, definiendo

f(x) :=


− r1

L1
x1 −

x2
L1

+ E
L1

x1
C1

− P
C1x2

− x3
C1

− r2
L2
x3 +

x2
L2

− 1
r3

x4
C2

 , g(x) :=


0

0

−x4
L2
x3
C2

 , (71)

donde las i-filas se denotan como fi ó gi, respectivamente. Un par orde-
nado (x̄, ū) ∈ X× (0, 1) es un equilibrio de (25) sii pertenece al conjunto
definido por

E := {(x̄, ū) ∈ X× R : f(x̄) + g(x̄)ū = 0}, (72)
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Figura 60: Comportamiento en lazo cerrado del identificador RLS de olvido

direccional adaptativo propuesto, ante un escalón de potencia desde
P = 10 W, hasta P = 450 W, con el objetivo de evaluar la estabilidad
global.
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donde f y g se definen en (71).
En una primera fase de diseño, en Machado y col., 2018, se asume

que x2 es constante a trozos, por lo que los equilibrios (x̄, ū) ∈ E se
parametrizan en función de x̄2 y no en términos de ū, tal y como se hizo
en (26)

x̄1 =
E− x̄2
r1

,

x̄3 = −
Pr1 − Ex̄2 + x̄22

r1x̄2
,

x̄4 =
1

r1x̄2

√
r3κ1(x̄2,P)κ2(x̄2,P),

(73)

donde

κ1(x̄2,P) := − [Pr1 + x̄2(−E+ x̄2)] , (74)
κ2(x̄2,P) := Pr1r2 + x̄2[−Er2 + (r1 + r2)x̄2]. (75)

En adelante se propone una ley de control de realimentación de esta-
dos estática, que asegura la estabilidad asintótica del equilibrio de inte-
rés (26). se asume que P ⩾ 0 es conocida y se fija ū ∈ (0, 1) de forma
que se cumpla (27).

Siguiendo la metodología presentada en Cisneros, Mancilla-David y Or-
tega, 2013, Section IV, se propone el siguiente cambio de variable

w = x4u, (76)

que permite reformular el sistema (25), como la conexión en cascada de
dos sistemas mostrada en la Fig. 61, donde

Σ13 :


L1ẋ1 = −r1x1 − x2 + E

C1ẋ2 = x1 −
P
x2

− x3

L2ẋ3 = −r2x3 + x2 −w,

(77)

y

Σ4 : C2ẋ4 = −( 1
r3
)x4 +

1
x4
x3w. (78)

En la siguiente proposición se propone una ley de control que asegura
la regulación del voltaje y la estabilidad exponencial de un punto de
equilibrio de Σ13.

Proposición 5.5.1. Fíjese constante el voltaje deseado x̄2 > 0. Considérese el
sistema (77) en lazo cerrado con la siguiente ley estática de realimentación de
estados

w(x1, x2, x3,P) = −L2C1 [β(x2 − x̄2) +αf2(x1, x2, x3)]

+ x2 − r2x3 − L2

[
f1(x1, x2) + P

x22
f2(x1, x2, x3)

]
,

(79)
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Σ13 Σ4
w w x3

Figura 61: Diagrama de bloques que representa la conexión en cascada de los
sistemas (77) y (78).

donde α > 0 y β > 0 son parámetros de diseño, y las relaciones fi se definen en
(71).

Entonces el error de voltaje de salida

y := x2 − x̄2. (80)

verifica

ÿ+αẏ+βy = 0, (81)

asegurando lı́mt→∞ y(t) = 0 (exp.) Además, el punto de equilibrio (x̄1, x̄2, x̄3)
definido en (73) es exponencialmente estable.

Demostración. Véase el Apéndice A.1.

La siguiente proposición establece la estabilidad del sistema completo.

Proposición 5.5.2. Fíjese constante el voltaje deseado x̄2 > 0. Considérese el
sistema formado por (77), (78) en lazo cerrado con la realimentación de estados
estática (79). Asúmase que las condiciones iniciales del sistema están suficiente-
mente próximas al equilibrio x̄ definido en (73). Entonces, x4(t) > 0, para todo
t ⩾ 0 y lı́mt→∞ x(t) = x̄ (exp.).

Demostración. Véase el Apéndice A.2.

Siguiendo la aplicación directa de las Proposiciones 5.5.1 y 5.5.2, a con-
tinuación, se presenta el controlador de linealización de entrada-salida
de información completa para la dinámica (25) del sistema completo

Corolario 5.5.1. Considérese el sistema (25) en lazo cerrado con la ley de con-
trol estática por realimentación de estados

u = 1
x4
w(x1, x2, x3,P), (82)

donde w se define en (79). Entonces, x̄ ∈ E es un punto de equilibrio exponen-
cialmente estable de forma local, del sistema en lazo cerrado
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5.5.2 Estabilización mediante realimentación de salida con desconocimiento de
la potencia consumida por la CPL

A continuación se propone una versión adaptativa por realimentación
de salida del controlador (82) añadiendo un observador para x1 y un
estimador on-line para P, asumiendo que x1 no se puede medir y la
potencia consumida por la CPL es desconocida.

Proposición 5.5.3. Considérese el problema bajo estudio inicial (19) donde se
asume que x2 > 0 y pertenece al intervalo [xmı́n

2 , xmáx
2 ]. Se define el siguiente

observador adaptativo

q̇1 =
E

L1
−

x2
L1

−
r1
L1

x̂1 + k1P̂− k1x2x̂1 + k1x2x3,

q̇2 = −k2P̂+ k2x2x̂1 − k2x2x3,

x̂1 = q1 +
1

2
k1C1x

2
2,

P̂ = q2 −
1

2
k2C1x

2
2,

(83)

donde k1 y k2 son tales que

0 < k1 < 8
k2(x

mı́n
2 + xmáx

2 )

(xmáx
2 − xmı́n

2 )2
,

0 < k2.
(84)

Entonces

lı́m
t→∞ |x̂1(t) − x1(t)| = 0,

lı́m
t→∞ P̂(t) = P,

(85)

de forma exponencial.

Demostración. Véase el Apéndice A.3.

Observación 5.5.1. El diseño del observador adaptativo de la ecuación (83)
sigue la metodología del I&I. La teoría de esta técnica, los resultados ma-
temáticos que lo definen, así como, las aplicaciones prácticas al control
adaptativo en sistemas eléctricos, incluyendo los convertidores DC-DC
de tipo boost y Ćuk, se presentan en Ch. 1.3.5, Ch. 5 y Ch. 8 de Astolfi,
Karagiannis y Ortega, 2007, respectivamente.

A continuación se establece la estabilidad del sistema (25) con la ver-
sión adaptativa de la ley de control (82)

Proposición 5.5.4. Sea k1 y k2 tal que (84) se cumple. Fíjese ū y calcúlese
x̄ a partir de (26). Defínase la siguiente ley de control adaptativa mediante
realimentación de salida

u = 1
x4
w(x̂1, x2, x3, P̂), (86)



5.5 estabilización mediante control no lineal 121

donde w es definida en (79), y x̂1, P̂ son generadas por el observador adaptati-
vo (27) Entonces, (x, x̂1, P̂) = (x̄, x̄1,P) es un punto de equilibrio del sistema
completo asintóticamente estable.

Demostración. En apéndice A.4.

Observación 5.5.2. Una extensión fundamental con respecto a la investi-
gación realizada en Machado y col., 2018 es el uso de una ley de control
adaptativa basada en un observador, esto posibilita la implementación
real en el problema a resolver, ya que solo se requiere la medida de x2 y
x3 que son accesibles a través del PCC.

Observación 5.5.3. Para el cálculo de la ley de control adaptativa en 5.5.4,
se requiere conocer a priori x̄2, y esta a su vez depende de P, que se
asume desconocida, ver (26). En los resultados experimentales presenta-
dos en la Sección 7.4, el valor de x̄2 se calcula, de forma discreta en el
tiempo, a partir de la estimación de P dada por P̂. Esto es una práctica
habitual en control jerárquico y supervisor en microredes de AC y DC,
por ejemplo, Guerrero y col., 2011.

5.5.3 Simulaciones numéricas control no lineal

En esta sección se presentan dos simulaciones para ilustrar las presta-
ciones del controlador propuesto. Para las simulaciones del sistema (25),
se seleccionan los valores de la Tabla 6, los cuales, representan un ca-
so desfavorable respecto a la estabilidad del sistema de estudio, caso b)
comentado en la Proposición 5.1.1. Los parámetros de diseño seleccio-
nados, para el control adaptativo de realimentación de salida (79), (83),
(86), se seleccionan tal que

α = 3× 104, β =
α2

4
, k1 = 10, k2 = 104. (87)

En las simulaciones se utiliza una función de saturación para limitar la
señal de control en el intervalo u ∈ (0, 1).

Tabla 6: Parámetros para el circuito de la Fig. 25.

r1 = 0.3 Ω L1 = 85.0 µH C1 = 200 µF E = 24.0 V

r2 = 5 mΩ L2 = 100 µH C2 = 1.0 mF r3 = 1 kΩ

5.5.3.1 Simulación 1: controlador adaptativo

Se fija ū = 0.5 y se calcula el punto de equilibrio a estabilizar x̄ mediante
(26) para P = 011. Se toman las condiciones iniciales para este punto de

11 Fijando ū = 0.5, de la Proposición 5.2.1, se obtiene que máx{PL} = 2.29 W, cuando
P = 0. El valor máximo de potencia para la cual existen equilibrios del sistema se
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equilibrio. En t = 3 s, se introduce una perturbación de potencia consu-
mida por la CPL en forma de escalón, desde P = 0 W hasta P = 479 W,
esto cambia el punto de equilibrio a estabilizar. Adicionalmente, en t = 6

s, se reduce la potencia en la CPL hasta 0 W, volviendo al equilibrio ini-
cial. Resaltar que P = 479 W verifica la condición necesaria y suficiente
para la existencia de equilibrios (véase la ecuación (27)). Además, se en-
cuentra muy por encima del límite de estabilidad del circuito en lazo
abierto, dado en la Proposición 5.1.1, para el caso que nos ocupa, caso
b), substituyendo los valores de la tabla 6 en (23),

Pstb = 276.9W.

Por lo tanto, sin el controlador, el equilibrio para P = 479 W es inestable.
En la Fig. 62 se muestra la evolución temporal para cada componente

del vector de estados x comparada con sus valores en el equilibrio x̄, se
detalla esta simulación con la Fig. 63 que muestra un zoom del segun-
do transitorio en t = 6 s. Se elige este transitorio porque compromete
en mayor medida la estabilidad, se puede comprobar en la Fig. 64 que
el esfuerzo de control es mayor, saturando en ambos límites superior e
inferior. Así como, es mayor la potencia disipada en el dispositivo PL ne-
cesaria para estabilizar el sistema, aún así, el sistema permanece estable.
Se comprueba claramente en estas gráficas que el controlador consigue

una rápida convergencia a los valores del nuevo equilibrio. Respecto a
la variable de control u, en las Figs. 64 y 65 se distingue que la señal
se mantiene dentro de los límites admisibles, salvo en los transitorios,
donde entra en juego la función de saturación. La Fig. 64 también mues-
tra los valores estimados de x̂1 y P̂ respecto a los valores reales x1 y P,
respectivamente. También se aprecia una rápida convergencia. Además,
en la Fig. 65 correspondiente al detalle del segundo transitorio, se mues-
tra como, tanto el error del observador de estado x̃1 := x̂1 − x1, como el
error de estimación P̃ := P̂ − P, convergen a cero en pocos microsegun-
dos, también se muestra que la potencia del shunt damper se mantiene
bajo mínimos, excepto en un pequeño instante de tiempo, donde efectúa
su función estabilizadora.

5.5.3.2 Simulación 2: comportamiento del observador-estimador diseñado

Esta simulación complementa los resultados numéricos, mostrando en
detalle las prestaciones del observador-estimador adaptativo diseñado
en 5.5.3. La simulación comienza en condiciones iniciales, definidas por
x(0) = x̄|P=10, después, en t = 1 s, se introduce un incremento de poten-
cia desde P = 10 W hasta P = 300 W. En la Fig. 66, se muestra el excelente

obtiene de la desigualdad (27), aproximadamente 479.82 W. Estos valores representan,
respectivamente, el 0.47 % y 99.96 % de la potencia máxima para la cual la red, sin el
shunt damper, admite un equilibrio, ver expresión (21).
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Figura 62: Resultado de la simulación 1, para el vector de estados x (trazos
sólidos), comparándolo con sus respectivos valores de referencia x̄

(trazos discontinuos).
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Figura 63: Zoom alrededor del segundo transitorio de la Fig. 62.
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Figura 64: Resultado de la simulación 1 para; la señal de control u, la corriente
estimada x̂1, la potencia estimada en la carga P̂ y la potencia con-
sumida por el shunt damper PL (trazos sólidos), comparado con sus
respectivos valores de referencia (trazos discontinuos).
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Figura 65: Zoom alrededor del segundo transitorio de la Fig. 64.
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desempeño del observador de estado (primera gráfica) y el seguimiento
de referencia ligeramente más lento del estimador de potencia (segunda
gráfica). En aras de cuantificar las prestaciones del diseño, también se
muestra el error de observación x̃1 y el error de estimación P̃. El error
de observación x̃1 es despreciable si lo comparamos con su valor nomi-
nal x̄1|P=300 = 19.32 A. Si bien, el error P̃ es significativo respecto a su
valor nominal en algún instante, podemos observar que converge a cero
rápidamente.
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Figura 66: Resultado de la simulación 2, valor observado de x̂1 comparado con
el valor real x1, valor estimado de P̂ comparado con el valor real P,
primera y segunda gráfica respectivamente. En las dos últimas gráfi-
cas, se muestra el error de observación x̃1 y el error de estimación P̃,
respectivamente.





Parte IV

D I S E Ñ O Y R E S U LTA D O S E X P E R I M E N TA L E S

En el siguiente bloque, se especifican los criterios de dise-
ño y configuración de todo el conjunto necesario para reali-
zar los resultados experimentales, compuesto principalmente
por; una red de DC a pequeña escala, una CPL y el dispositi-
vo estabilizador diseñado.

En segundo lugar, se muestran los resultados experimentales,
realizados con la finalidad de comprobar el cumplimiento
de objetivos de la tesis. Para ello, inicialmente se caracteri-
za el comportamiento de la planta experimental sin el shunt
damper, estableciendo el valor máximo de potencia consumi-
da por la CPL que es capaz de soportar la red de DC de
forma estable. Estos resultados, se comparan con la misma
red conectada en lazo cerrado con el dispositivo estabiliza-
dor shunt damper, controlado bajo diferentes leyes de control
diseñadas en la parte III. Concretamente, para el controlador
lineal mixed-sensitivity H∞ y para el controlador no lineal de
información completa adaptativo.

Por último, se presentan las conclusiones y las futuras vías
de investigación.





6
D I S E Ñ O Y C O N S T R U C C I Ó N D E L A P L A N TA
E X P E R I M E N TA L

6.1 planta experimental

Con el objetivo de comprobar la realización práctica de las técnicas de
control y estabilidad desarrolladas en esta tesis, se ha diseñado y cons-
truido una planta experimental de acuerdo al esquema mostrado en la
Fig. 25. La planta experimental propuesta emula una red eléctrica de
DC a pequeña escala (DCmg) que alimenta a una CPL. Para asegurar la
estabilidad, a este sistema eléctrico, se conecta en paralelo el dispositivo
estabilizador shunt damper propuesto, mediante el cual, se aplicarán las
técnicas de estabilización y control desarrolladas en el Capítulo 5.

La red eléctrica de DC a pequeña escala está compuesta por; una fuen-
te de voltaje controlada Delta Elektronika SM-52-AR-60 y los elementos
pasivos del circuito RLC (r1, L1 y C1) correspondientes a la Tabla. 7. Esta
red eléctrica alimenta una CPL diseñada y construida ad hoc cuyas ca-
racterísticas se detallan en la Sección 6.2. El diseño y características del
shunt damper se detallan en la Sección 6.3. En la Fig. 67 se muestra una
imagen de la planta experimental.

Tabla 7: Parámetros de la planta experimental, correspondientes a la Fig. 67.

r1 = 0.314 Ω L1 = 85.0 µH C1 = 200 µF E = 24.0 V

r2 = 23 mΩ L2 = 100 µH C2 = 1.0 mF r3 = 1 kΩ

6.2 carga de potencia constante

Obtener un dispositivo que aproxime el comportamiento algebraico de
la CPL no es una cuestión trivial. En un principio se realizaron pruebas
con algunas cargas programables de laboratorio, funcionando en modo
de potencia constante, pero el ancho de banda de su respuesta, no era lo
suficientemente amplio para aproximar el comportamiento inestable de
las CPL. Por consiguiente, se ha diseñado y construido un dispositivo
cuyo comportamiento como carga a potencia constante, tiene un ancho
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Figura 67: Banco de pruebas experimental. En la imagen no se muestra la fuen-
te de DC.

de banda finito, pero, suficientemente más amplio que la dinámica espe-
rada del sistema completo.

En la Fig. 68, se muestra el circuito de dos módulos básicos de la car-
ga de potencia. La CPL consiste en cuatro módulos en paralelo, cada
módulo se compone de un Mosfet de potencia alimentado por un ampli-
ficador operacional. El Mosfet está especialmente diseñado para operar
en modo lineal, con la región de Área de Operación Segura (FBSOA) ex-
tendida. Este Mosfet es excitado por un amplificador operacional capaz
de alimentar grandes cargas capacitivas con un tiempo de establecimien-
to mínimo. Esta combinación confiere a la CPL una respuesta rápida sin
apenas sobreoscilación. En las simulaciones previas a la implementación
de la carga, realizadas con el software LTspice, se obtiene un tiempo de
establecimiento de apenas te(2%) = 0.9 µs con un sobreimpulso del 1%.
Ver la Fig. 69 correspondiente, donde en t = 1 µs se introduce un cambio
en la señal de entrada (referencia de corriente consumida por la carga),
en forma de escalón desde 2.6 V hasta 3.5 V. En el circuito, R9 y V1,
representan la resistencia y la tensión equivalente de Thevenin de una
fuente de voltaje ideal.

En la implementación de la CPL, según el circuito de la Fig. 68, se ha
diseñado una tarjeta de control, llamada CPL controller, como se aprecia
en la Fig. 67. Esta tarjeta, contiene los correspondientes circuitos de sen-
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Figura 68: Circuito de los dos módulos que componen la CPL diseñada.
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Figura 69: Resultado de la simulación con LTspice del circuito de la Fig. 68.

sado y acondicionamiento de las señales. En esta tarjeta, se incluye una
bahía de conexión donde se conecta el kit de desarrollo LAUNCHXL-
F28379D que contiene un microcontrolador (MCU) TMS320F28379D con
dos unidad central de procesamiento (CPU) de 200MHz. El proceso de
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trabajo para el desarrollo del sistema digital de control, es el mismo
que se expone más adelante, en la sección 6.3.6 para la programación
y depuración del código de control. En la Fig. 67 se puede apreciar la
pantalla táctil que se ha incluido para manejar la CPL desarrollada para
las pruebas experimentales.

Se han incluido las debidas protecciones para mantener la temperatu-
ra, voltaje y corriente, dentro de los límites máximos de operación de
los mosfets, mediante un circuito de puertas lógicas, con una potencia
máxima en estado estacionario de Pmax = 900W, y un límite de corriente
de Imax = 40A. En la Fig. 70, se muestra el resultado correspondiente a
la caracterización del comportamiento dinámico de la CPL. Este experi-
mento consiste en introducir un cambio de potencia en forma de escalón,
desde P = 250 W hasta P = 328 W (zona estable), con la carga conecta-
da directamente a la fuente de DC Delta. Como se puede comprobar
en la Fig. 70, la respuesta es sub-amortiguada, con un tiempo de esta-
blecimiento aproximado de ts = 75µs. Estos resultados experimentales
difieren de la simulación notablemente, esto es debido al comportamien-
to no-ideal de la fuente Delta, en particular a su impedancia de salida
controlada.

Figura 70: Resultado de la identificación experimental de la CPL diseñada. Vol-
tage en la carga (rojo) 5 V/div y corriente consumida (amarillo) 5

A/div.
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6.3 dispositivo estabilizador tipo shunt

6.3.1 Convertidor de tipo boost

En la Fig. 71 se muestra el esquema electrónico del convertidor boost.
Donde x3 representa la corriente del inductor L2, cuyas pérdidas están
representadas por la resistencia r2. El voltaje de entrada y el de salida,
están representados por x2 y x4 respectivamente. El condensador C2 se
encarga de filtrar los transitorios de conmutación y r3 representa la car-
ga. El proceso de conmutación se realiza mediante los mosfets sw1 y
sw2, que se activan mediante lógica directa a través de las puertas G1 y
G2, respectivamente. Las ecuaciones dinámicas que definen el compor-

1

+

−

x2

r2 L2x3

sw2G2

sw1G1

+

C2
x4
r3

[ November 16, 2021 at 22:02 – version 4.2 ]

Figura 71: Esquema del convertidor boost.

tamiento del convertidor de potencia de la Fig. 71, se definen en (28),
donde u = (1−D) ∈ [0, 1] es el complemento a uno del ciclo de trabajo
o duty cycle D, definido como la fracción de tiempo que permanece el
mosfet sw1 conduciendo corriente, durante un periodo de conmutación
Ts. Es decir, la fracción de tiempo, relativa a un periodo, en que la puerta
(gate ) G1, permanece en estado activo (high).

6.3.2 Criterios de diseño

El proceso de diseño del convertidor consiste en, seleccionar y dimensio-
nar adecuadamente los elementos que lo componen de acuerdo a unos
criterios. Los criterios habituales son el rizado en el inductor ∆iL, el ri-
zado en el condensador ∆vC y la eficiencia energética del convertidor
η.

Para obtener las expresiones de los rizados de tensión y corriente, se
hace una aproximación lineal, partiendo de las ecuaciones dinámicas
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que definen el comportamiento del convertidor, asumiendo que en el
equilibrio, la corriente a través de L2 es x3 = x̄3 +∆iL y el voltaje en el
condensador C2, es x4 = x̄4 +∆vC. Es decir, el rizado se considera lineal.

Para el rizado de corriente, tomamos la primera ecuación de (28), defi-
nida por la Kirchhoffs Current Law (KCL), substituyendo el diferencial de
tiempo para el intervalo dt = DTS, definido cuando u = 0 y la variación
de corriente (rizado pico a pico) correspondiente diL = 2∆iL, ver gráfica
72, se obtiene la siguiente expresión para el rizado de corriente,

∆iL =
x̄2 − r2 x̄3

2 L2
DTs. (88)

iL = x3[A]

∆iL
x̄3

DTs Ts

t[s]

x̄2−r2x̄3

L2

x̄2−x̄4−r2x̄3

L2

1

Figura 72: Evolución temporal de iL.

De forma similar substituyendo dt = DTS y dvC = 2∆vC en la segun-
da ecuación de (28), se obtiene la expresión para el rizado de voltaje en
el condensador,

∆vC = −
x̄4

2 r3C2
DTs. (89)

La eficiencia del convertidor viene definida por,

η =
1

1+ r2
ū2 r3

(90)

Demostración. La eficiencia energética de un sistema se define como η :=
Pout
Pin

, en el caso del convertidor boost,

η =
ū x̄3 x̄4
x̄2 x̄3

=
ū x̄4
x̄2

(91)

Substituyendo la expresión para x̄4 obtenida de los equilibrios del siste-
ma (28) en (91), se obtiene (90). Esto concluye la prueba.
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Observación 6.3.1. Para mayor detalle de los anteriores parámetros, con-
sultar Erickson y Maksimovic, 2004, pag. 22-27.

Observación 6.3.2. Según la ecuación (90), la máxima eficiencia se obtiene
cuando lı́m r2

ū2 r3
→ 0. Por lo tanto, para una mayor eficiencia, ū → 1 y

r2 << r3.

Otros criterios a tener en cuenta pueden estar basados en la ener-
gía acumulada en el condensador EC = 1

2Cv
2, o bien, en el inductor

EL = 1
2Li

2. También existen criterios cuyo objetivo es seleccionar la res-
puesta transitoria entrada-salida, respecto a la corriente en el inductor x3
y respecto a la tensión del condensador x4. La primera viene determina-
da por la relación − r2

2L2
, correspondiente a la parte real de los polos del

boost que aporta la ecuación dinámica para la corriente. La aportación
en la parte real de los polos respecto a la ecuación del voltaje es − 1

2C2r3
.

También se puede estudiar los parámetros, para que la amortiguación
del convertidor sea grande, es decir, que la parte imaginaria de los po-
los, sea muy pequeña con relación a la parte real. Estas expresiones se
obtienen de los autovalores de la matriz de estados del sistema (28),

p1,2 = −
r2

2 L2
−

1

2C2 r3
±
√
C22r22r32 − 4C2 L2 r32ū2 − 2C2 L2 r2 r3+ L22

2C2 L2 r3
.

(92)

6.3.3 Selección de parámetros

Para el objetivo de estabilización, es indiferente la regulación del voltaje
de salida x̄4 a un valor fijo determinado, como sería en una aplicación
usual de un convertidor boost. En este diseño, se tiene en cuenta los
siguientes criterios;

• a) el ciclo de trabajo se selecciona de forma que ambos mosfets
tengan el mismo desgaste, por lo tanto, seleccionaremos un valor
cercano a ū = 0.5,

• b) para este valor de ū, la tensión de salida siempre es el doble
de la de entrada, de forma que C2 siempre tiene almacenada una
cantidad de energía mínima para estabilizar el sistema.

Se selecciona una frecuencia de muestreo fS = 40 kHz, el periodo de
muestreo correspondiente es TS = 25µs.

6.3.4 Diseño del Inductor

Dados D = 0.5, TS = 25µs y la corriente máxima que puede circular
por el inductor x̄3 = 40 A, ya que es la corriente máxima de la red
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a estabilizar en el límite de existencia de los equilibrios. Además, se
admite un rizado máximo, pico a pico, de corriente de 3 A, entonces
∆iL = 1.5 A. Substituyendo los valores anteriores en (88) y despejando
para L, se obtiene un valor de inducción L = 100µF.

Para la construcción de la inducción se selecciona como núcleo un to-
roide de nanocristal con un área efectiva de ∆e = 209mm2. Para medir el
factor de inductancia ∆L se realizan diez espiras y se mide la inductancia
correspondiente, cuyo resultado es ∆L(N = 10) = 28µH. Para obtener el
número de espiras que necesitamos, se despeja N de la siguiente expre-
sión,

L = ∆L N2

Redondeando se obtiene N = 19 espiras. De esta forma el flujo magnéti-
co máximo que puede soportar sin saturación es,

Bmax =
L I

N∆e
= 1.0073 T

Se debe comprobar en las características del núcleo, que el resultado
anterior, no exceda el valor límite del flujo que hace entrar en saturación
al núcleo, en este caso Bsat = 1.5 T. Si esto no se cumple, hay que diseñar
el inductor con otro núcleo.

En la tabla 8, se muestra la comprobación experimental del diseño
realizado.

Tabla 8: Medidas reales para la inductancia y resistencia, para diferentes fre-
cuencias, del inductor construido L.

Frecuencia (Hz) Inductancia (µH) Resistencia (mΩ)

50 102 23
100 102 ± 3 23 ± 3

1000 101 28
10000 99 139

Observación 6.3.3. Hay que mencionar, que en el núcleo de nanocristal,
se realizó un airgap para evitar la saturación de este a altas corrientes
transitorias. Desgraciadamente, no se dispone de las hojas de caracterís-
ticas del núcleo, por lo que la compensación del valor final del inductor,
se realizó mediante prueba y error, quitando algunas vueltas. Para el
diseño de núcleos toroidales con airgap, disponiendo de las hojas de
características, según McLyman, 2011, se deberían haber utilizado las
siguientes fórmulas.

Bmax =
0.4 πN(Idc +

∆I
2 ) 10

−4

lg +
MPL
µm

,
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L =
0.4 πN2Ac 10

−8

lg +
MPL
µm

Donde Ac (cm2) es la sección efectiva del núcleo o cross section, lg
(cm) es la anchura del gap, MPL (cm) Magnetic Path Length, µm ( gauss

oersteds)

permeabilidad magnética del material del núcleo, Idc (A) corriente máxi-
ma del inductor en estado estacionario y ∆I (A) representa el rizado de
corriente.

Por lo tanto r2 = 23mΩ y L2 = 100µF, son determinados por el diseño
del inductor.

6.3.5 Selección de r3 y C2

Una vez diseñado el inductor, con el valor resultante de r2 e imponiendo
una eficiencia energética η = 0.999, podemos calcular el valor de r3 con
la ecuación (90), obteniendo como resultado r3 = 1 kΩ.

Del criterio de rizado para el voltaje de salida, ecuación (89), el rizado
máximo ocurre cuando x̄4 = 24 V, imponiendo un rizado máximo de
∆vC = 300 µV, se obtiene un valor de condensador C2 = 1 mF.

Observación 6.3.4. En realidad el rizado en tensión nos es indiferente, ya
que no estamos alimentando ninguna carga con regulación de voltaje,
por lo tanto, se debería obtener el valor de C2, teniendo en cuenta otros
objetivos, tales como; la energía disponible en un transitorio en el peor
caso de inestabilidad, la amortiguación de los autovalores del boost o la
constante de tiempo del boost respecto a la tensión de carga y descarga
del condensador, por ejemplo.

6.3.6 Hardware de acondicionamiento y control

En la implementación del dispositivo shunt damper, según el circuito de
la Fig. 71, se ha diseñado una tarjeta de control, en la Fig. 67 está eti-
quetada como Boost controller. Esta tarjeta contiene los correspondientes
circuitos de sensado y acondicionamiento de las señales. Al igual que en
la implementación de la CPL, esta tarjeta, incluye una bahía de conexión
donde se conecta el kit de desarrollo LAUNCHXL-F28379D que incluye
un MCU TMS320F28379D con doble CPU de 200MHz, que incluye los
correspondientes ADCs y DACs necesarios para la adquisición y control
de las señales, generación de señal PWM y una diversidad de periféricos
diseñados para aplicaciones de control. El algoritmo de control digital,
se ha desarrollado mediante el software de MathWorks® que incluye
herramientas de generación automática de código para el lenguaje de
programación de los microprocesadores de Texas Instruments, así como
bloques de programación específicos de Simulink. Para la compilación y
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depuración del código, se ha utilizado el entorno de desarrollo integrado
Code Composer Studio versión 8.0.0.

Como ejemplo de la programación en Simulink®, se muestran en las
Fig. 73 y 74, la configuración de bloques del controlador desarrollado en
la sección 5.3.1 para el control del convertidor como fuente de corriente
controlada. Este controlador ha sido el más complejo de implementar,
ya que el controlador de voltaje Cx4 se programa en una CPU, llamada
CPU1, y el controlador de corriente Cx3 en otra CPU distinta, CPU2. De
tal forma que el algoritmo de control de voltaje, junto con la adquisición
de x4 se programan con un periodo de muestreo y cómputo de Ts = 25µ

s. Sin embargo, el control de corriente por histéresis y la adquisición de
x3, se ejecutan con un periodo de cómputo Ts = 1µ s. Estas unidades que
trabajan a diferente periodo, deben de comunicarse mediante mensajes
depositados en una memoria RAM, compartida por ambas CPUs.

Para sincronizar el ciclo de trabajo de cada CPU, se utiliza una in-
terrupción al final de la adquisición ADC que ejecuta el algoritmo de
control situado dentro de un bloque function, de forma que el algoritmo
se ejecuta una vez terminada la adquisición de nuevos datos. El comien-
zo de la adquisición, es disparada a su vez por el módulo del PWM que
se encuentra dentro del bloque function, de forma que se ejecuta el algo-
ritmo en cada periodo estipulado por la interrupción, ver Fig. 73. En la

Figura 73: Diagrama de Bloques de Simulink para la interrupción principal del
controlador de corriente por histéresis.

Fig. 74 se muestra como ejemplo ilustrativo, los bloques incluidos den-
tro de ADC-PWM Subsystem de la Fig. 73, que componen el algoritmo de
control basado en histéresis, donde se aprecian en color, el bloque ADC
correspondiente a la adquisición de x3 y el bloque de código correspon-
diente al PWM que sincroniza la ejecución del algoritmo. También se
muestra la comunicación entre CPUs mediante bloques Memory Copy.
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Figura 74: Diagrama de Bloques de Simulink para el algoritmo de control de
corriente por histéresis.





7
R E S U LTA D O S E X P E R I M E N TA L E S

Para verificar los resultados obtenidos de forma numérica y certificar
la mejora de la estabilidad mediante las técnicas y métodos desarro-
llados durante la investigación, se presentan los siguientes resultados
experimentales. En primer lugar, se comprueba el controlador de vol-
taje y corriente diseñado para el boost de forma que este se comporte
como una fuente de corriente controlada, confirmando que cumple los
objetivos de control propuestos. Seguidamente, debemos caracterizar el
comportamiento de la planta en lazo abierto respecto a la estabilidad,
para poder comparar los resultados obtenidos en lazo cerrado.

Para comprobar la idoneidad de la estabilización de forma activa me-
diante el dispositivo propuesto shunt damper, se presentan los resultados
experimentales alcanzados mediante el controlador monopuerto mixed-
sensitivity H∞ y también los experimentos realizados para comprobar
el desempeño del controlador no lineal adaptativo de linealización de
entrada salida con observador-estimador basado en I&I.

7.1 resultados experimentales control de corriente y vol-
taje del convertidor boost

Se exponen en esta sección los resultados experimentales correspondien-
tes al control diseñado en 5.3.1 para el convertidor de la planta expe-
rimental, de forma que este se comporte como una fuente de corriente
controlada bidireccional. Para comprobar que el desempeño del contro-
lador cumple con los objetivos de control, se realiza una prueba similar a
la realizada en las simulaciones numéricas de la sección 5.3.1.3, siguien-
do el esquema de la Fig. 26.

Tras una secuencia de puesta en marcha y una vez alcanzado el equi-
librio para P = 0 W, se introducen dos consignas con diferente signo en
x3stb, que se van alternando cada t = 80 ms. Una consigna consiste en
introducir un escalón de x3stb = 10 A, mantenido durante 1 s, la otra
perturbación consiste en un escalón x3stb = −10 A, mantenido también
durante 1 s.

Para mostrar los resultados, se realizan tres capturas de las señales
de interés con el osciloscopio, la Fig. 75 ilustra una visión general del
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experimento, la Fig. 76 señala la evolución de las señales de interés para
un pulso negativo de la corriente y la Fig. 77 captura el comportamiento
del sistema para un incremento positivo de la corriente. Las tres gráficas
presentan la siguiente configuración de señales: De arriba a abajo, el vol-
taje de salida del convertidor x4 (cyan), el voltaje de entrada x2 (violeta),
la corriente de referencia x3stab (rosa), la corriente de seguimiento del
boost x3 (rojo). Para captar la señal de referencia x3stb con el oscilosco-
pio, se extrae esta señal a través de uno de los DAC del microprocesador,
de forma que 1 V corresponde a una consigna de 10 A.

En la Fig. 75, con una base de tiempos de 20ms/div, se puede compro-
bar que el desempeño del controlador de voltaje cumple los objetivos
de control comentados en la sección 5.3.1, manteniendo la señal x4 en el
valor de referencia tras una perturbación. No obstante, esta base de tiem-
pos es muy pequeña para comparar el comportamiento experimental de
x4 con las simulaciones numéricas de la Fig. 33, pero podemos afirmar
que el tiempo de establecimiento y la sobreoscilación son bastante me-
nores que en las simulaciones, probablemente debido a la dinámica de
la fuente de voltaje utilizada en la planta experimental, puesto que no es
una fuente ideal, de forma estricta.

Figura 75: Operación del convertidor boost como fuente de corriente controla-
da: x4 (cyan, 20 V/div), x2 (violeta, 20 V/div), x3stb (rosa, 1 V/div),
x3 (rojo, 10 A/div).

Para comprobar el correcto funcionamiento del controlador de corrien-
te, se realizan otras dos capturas con diferente base de tiempos. La Fig.
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76, muestra el resultado de aplicar la consigna de corriente negativa, con
una base de tiempos de 200 ms/div y la Fig. 77, muestra el resultado pa-
ra la consigna positiva, con base de tiempos de 200 µs/div. Como puede
observarse, además de realizar un seguimiento excelente, tanto en la ex-
cursión negativa cómo en la positiva, podemos decir que el seguimiento
la corriente es casi instantáneo en comparación a la dinámica de las otras
señales. De la Fig. 77, el tiempo de establecimiento aproximado para x3,
cuando el escalón es de subida es ts = 45 µs y cuando es de bajada
ts = 25 µs, esto corresponde con bastante exactitud a las simulaciones
numéricas, véase el parecido comparando la Fig. 77 con la Fig. 35.

Figura 76: Operación del convertidor boost como fuente de corriente controla-
da, ante una consigna negativa: x4 (cyan, 20 V/div), x2 (violeta, 20
V/div), x3stb (rosa, 1 V/div), x3 (rojo, 10 A/div).

Aunque x3 sigue con exactitud a la señal de referencia x3ref, la cual
no se muestra en la gráfica, en la Fig. 76, podemos observar que x3 no
es exactamente un impulso de −10 A de 1 ms de duración, es decir,
no presenta con exactitud forma de onda cuadrada, esto es debido a la
influencia del control de voltaje, ya que x3ref = x3stb + x3los, ver Fig. 26.

7.2 caracterización de la planta experimental

Con el objetivo de comprobar de forma experimental el desempeño de
los distintos sistemas de control de estabilización diseñados, se han de
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Figura 77: Operación del convertidor boost como fuente de corriente controla-
da, ante una consigna positiva: x4 (cyan, 20 V/div), x2 (violeta, 20
V/div), x3stb (rosa, 385 mV/div), x3 (rojo, 10 A/div).

realizar dos conjuntos de experimentos; el propósito del primero consis-
te en caracterizar la región estable de la planta experimental sin el shunt
damper, para comparar los resultados con el segundo conjunto de expe-
rimentos, con el shunt damper, donde se determina la mejora conseguida
por el sistema con el dispositivo controlado, respecto a la región de es-
tabilidad. Las características y peculiaridades de la planta experimental
se detallan en la Sección 6.1.

Como la caracterización de la planta experimental sin el shunt damper
conectado es el mismo set para todos los algoritmos de control imple-
mentados, en este apartado, se realiza el primer conjunto de experimen-
tos común a todos los controladores implementados. El objetivo de estos
experimentos es doble: (1) analizar cual es la máxima potencia que pue-
de demandar la CPL antes de que el sistema se vuelva inestable y (2)
mostrar una región de atracción (ROA) reducida respecto al sistema con
el shunt damper controlado.

El experimento de la Fig. 78 muestra la respuesta de la red eléctrica
en la frontera de la estabilidad. Claramente, se observa que la respuesta
de la red sin el shunt damper a un cambio de potencia desde P = 250 W
hasta P = 328 W, presenta una respuesta muy oscilatoria, pero estable.
Es decir, las condiciones iniciales para P = 250 W, se encuentran dentro
de la ROA del equilibrio estable definido para P = 328 W. Esta prueba



7.2 caracterización de la planta experimental 147

también revela una discrepancia entre los resultados experimentales y
los teóricos, véase la Proposición 23, donde se establece que para los
valores de la tabla 7, el sistema sin el shunt damper es inestable para
potencias mayores a Pst = 280.38W. Esta diferencia es debida a que la
CPL de la planta experimental tiene un ancho de banda finito, es decir,
no tiene una respuesta instantánea como una CPL algebraica. Además,
hay que tener en cuenta la dinámica de la fuente de voltaje controlada, ya
que el control interno de esta fuente añade amortiguamiento al sistema,
es decir, tampoco se comporta como una fuente ideal teórica.

Figura 78: Respuesta escalón desde P = 250W hasta P = 328W del circuito ini-
cial sin el shunt damper controlado. El trazo rojo (arriba) corresponde
al voltaje x2 (5 V/div) y el trazo amarillo (debajo) a la corriente x1
(5 A/div). La escala de tiempos es 10 ms/div.

En contraposición al experimento anterior, en el experimento de la
Fig. 79, partiendo de las mismas condiciones iniciales P = 250 W, se au-
menta ligeramente el incremento de potencia, introduciendo un escalón
de potencia P = 330 W, donde el sistema presenta un comportamiento
inestable1. Claramente, el equilibrio en P = 330 W es inestable. Como
resultado de los dos experimentos anteriores, podemos concluir que el

1 Dadas las protecciones de seguridad implementadas en la CPL, cuando el sistema
empieza a ser inestable, la CPL se detiene P = 0, bien sea porque la corriente se sale
del rango de operación [0, 40] [A], o bien, porque el voltaje a través de los terminales
de entrada de la CPL, cae por debajo del límite de seguridad, situado a un valor
considerablemente por debajo del correspondiente a la máxima potencia (≈ 12 V).
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límite superior para la potencia dentro del rango de equilibrios estables,
sin el shunt damper, se encuentra entre el intervalo [328, 330] W.

Figura 79: Respuesta escalón desde P = 250W hasta P = 330W del circuito ini-
cial sin el shunt damper controlado. El trazo rojo (arriba) corresponde
al voltaje x2 (5 V/div) y el trazo amarillo (debajo) a la corriente x1
(5 A/div). La escala de tiempos es 2 ms/div.

Los experimentos anteriores sirven para establecer la estabilidad en
un entorno cercano al equilibrio (estabilidad local), sin embargo, se ne-
cesita un tercer experimento que caracterice la estabilidad cuando las
condiciones iniciales están fuera de la ROA (estabilidad en gran señal).
En la Fig. 80, se puede observar el comportamiento inestable de la red
a un escalón de potencia desde P = 10W hasta P = 300 W. Nótese, que
aunque la potencia de la carga se encuentre por debajo del límite de
estabilidad determinado experimentalmente, un cambio de potencia lo
suficientemente grande, también puede desestabilizar el sistema. Clara-
mente, en este escenario, el primer equilibrio se encuentra fuera de la
ROA del segundo.

7.3 resultados experimentales controlador mixed-sensitivity
H∞

Para comprobar el funcionamiento del shunt damper con el sistema de
control diseñado en la sección 5.3.2, sobre la planta experimental detalla-
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Figura 80: Respuesta escalón desde P = 10W hasta P = 300W del circuito ini-
cial sin el shunt damper controlado. El trazo rojo (arriba) corresponde
al voltaje x2 (5 V/div) y el trazo amarillo (debajo) a la corriente x1
(5 A/div). La escala de tiempos es 1 ms/div.

da en el capítulo 6, se realizan dos experimentos similares a los llevados
a cabo en las simulaciones numéricas de la 5.3.2.3. En esta ocasión el
valor de consigna del voltaje x4, se establece en x4ref = 70 V.

El primer experimento consiste en; alcanzadas las condiciones inicia-
les del equilibrio correspondiente a P̄ = 250 W, se introduce una pertur-
bación de potencia P̄ = 431 W. En la Fig. 81, se muestra una captura
de las señales de interés, tomada con el osciloscopio. Se muestran las
señales del voltaje de entrada x2 (violeta), voltaje de salida x4 (cyan),
corriente x3 (rojo) y la corriente consumida por la carga icpl (rosa). Pa-
ra disponer de un mayor detalle, se muestran las señales en escala de
tiempo de 20ms/div y debajo se muestra un zoom a escala de tiempo de
1ms/div. Claramente, el sistema permanece estable, por lo que podemos
afirmar que respecto al sistema en lazo abierto sin el shunt damper, ver
Fig. 79, se ha extendido notablemente la estabilidad local del equilibrio
perteneciente a P̄ = 250, ya que sin el shunt damper, el límite de potencia
estaba en P ⩽ 328 W y con el shunt damper conectado se extiende hasta
P ⩽ 431 W. En el segundo experimento, cuyo resultado se muestra en la
Fig. 82, comprobamos la estabilidad de forma global, la captura del os-
ciloscopio y configuración de las señales mostradas es la misma que en
el anterior experimento, esta vez, partimos de las condiciones iniciales
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Figura 81: Resultado experimental para comprobar la estabilidad local del siste-
ma de estudio en lazo cerrado con el dispositivo shunt damper, para
el controlador diseñado mediante técnicas lineales H∞.

pertenecientes al equilibrio definido por P̄ = 10 W, e introducimos una
perturbación de potencia P̄ = 428 W. La respuesta del sistema es estable,
podemos afirmar que el sistema con el shunt damper gobernado mediante
el sistema de control diseñado en la sección 5.3.2, extiende notablemen-
te el rango de estabilidad de los equilibrios, con respecto al sistema sin
el shunt damper, tanto de forma local, como de forma global. El sistema
controlado es estable para P ⩽ 438 W, lo que supone aproximadamente
un 94% del límite de existencia de los equilibrios, P ⩽ 454, 96.

7.4 resultados experimentales control no lineal

Para la implementación del algoritmo de control, se ha discretizado en
el tiempo la ley de control adaptativa (86) utilizando la transformación
bilineal s = 2

T
z−1
z+1 (trapezoidal integration)2, para un periodo de mues-

treo T = 25e − 6 s y se ha programado en un microcontrolador TI
TMS320F28379D utilizando las herramientas de generación automática
de código de Simulink®.

2 Los bucles algebraicos que surgen en las ecuaciones como consecuencia de la discretiza-
ción en el tiempo, han sido resueltos analíticamente antes de la generación automática
de código.
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Figura 82: Resultado experimental para comprobar la estabilidad global del sis-
tema de estudio en lazo cerrado con el dispositivo shunt damper, para
el controlador diseñado mediante técnicas lineales H∞.

El primer experimento con el shunt damper controlado, consiste en in-
troducir un escalón de potencia desde P = 250 W hasta P = 380 W, se
observa en la Fig. 83 una respuesta estable. Este comportamiento res-
palda los resultados teóricos y de simulación acerca de la habilidad del
sistema de operar de forma estable con el esquema de control propuesto,
para valores de P más allá de los límites superiores obtenidos para la red
sin el shunt damper, tanto de forma teórica como experimental, los cuales
son aproximadamente 280, 38 W y 330 W, respectivamente.

En la Fig. 84 se captura la respuesta del sistema a un escalón de poten-
cia desde P = 10 W hasta P = 300 W, demostrando un comportamiento
estable. Comparando este resultado con el de la Fig. 80, se concluye que
la ROA del sistema con el shunt damper controlado se ha incrementado
con éxito, respecto a su comportamiento sin el shunt damper.

En otro experimento se analiza la eficiencia energética de la solución
adoptada, en la Fig. 85 se muestra el consumo de potencia medido en
el shunt damper durante su operación, ante un cambio de potencia de
la CPL desde P = 10 W hasta P = 300 W. Es evidente un consumo de
potencia mínimo por parte del shunt damper, excepto en los transitorios,
esto corresponde con las simulaciones numéricas de la Sección 5.5.3. An-
tes del cambio de potencia de la CPL, cuando el sistema está en estado
estacionario, las pérdidas en el dispositivo son despreciables (aproxima-
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Figura 83: Respuesta escalón desde P = 250W hasta P = 380W con el shunt
damper controlado. El trazo rojo (arriba) corresponde con el voltaje
x2 (5 V/div) y el trazo amarillo (debajo) a la corriente x1 (5 A/div).
La escala de tiempos es 20 ms/div.

damente 4 W), estas pérdidas se deben a los componentes pasivos del
convertidor y las pérdidas por conmutación en los mosfets. Durante los
primeros 2 ms del transitorio, el promedio de la potencia consumida
es negativo, el dispositivo inyecta potencia al sistema para estabilizarlo.
Después del transitorio, el sistema alcanza otro equilibrio estable y el
promedio de las pérdidas de potencia en el dispositivo convergen a un
mínimo3. Finalmente, realizando sucesivos experimentos con diferentes
escalones de potencia en la CPL, se ha determinado que el límite de po-
tencia para la operación estable de la red con el shunt damper controlado,
se encuentra en el rango de valores de potencia [410, 420] W. Este valor
representa aproximadamente el 90 % del rango teórico de potencias para
los cuales existen equilibrios del sistema P < 458.02 W, dado por (27),
para ū = 0.5.4 Claramente, el límite de la estabilidad obtenido experi-
mentalmente con el shunt damper controlado, es drásticamente superior
al límite obtenido sin el shunt damper.

3 En la Proposición 5.2.1, se demuestra que la potencia consumida por el shunt dam-
per disminuye de forma monótona, cuando la potencia de la CPL aumenta. Además,
alcanza un mínimo cuando P = 0.

4 Sin tener en cuenta las pérdidas necesarias para el funcionamiento del convertidor
boost.
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Figura 84: Respuesta escalón de la red con el shunt damper desde P = 10W hasta
P = 300W. El trazo rojo (arriba) corresponde al voltaje x2 (5 V/div)
y el trazo amarillo (debajo) a la corriente x1 (5 A/div). La escala de
tiempos es 2 ms/div.

Figura 85: Eficiencia energética del shunt damper. La red con el shunt damper
controlado, se somete a un escalón de potencia de la CPL desde
P = 10W hasta P = 300W. El trazado rojo (arriba) corresponde
al voltaje x2 (5 V/div), el trazado violeta (medio) a la corriente del
boost x3 (10 A/div) y el trazo azul (debajo) corresponde a la potencia
instantánea del convertidor (50 W/div). La escala de tiempos es 1
ms/div.





8
C O N C L U S I O N E S Y V Í A S F U T U R A S

8.1 conclusiones

El objetivo principal que se determinó en este trabajo de investigación,
era estudiar la estabilidad de redes eléctricas DC, lineales e invariantes
en el tiempo, conectadas con convertidores electrónicos operando a po-
tencia constante, a fin de extender el rango de comportamiento estable
a todos los posibles puntos de equilibrio del sistema global. A tal efec-
to, se ha tratado de encontrar métodos y técnicas que permitan analizar
la estabilidad de los sistemas eléctricos con CPLs, para aplicar medidas
correctivas en los sistemas actuales y medidas de diseño en los futu-
ros sistemas. También, se establecieron unos objetivos específicos más
concretos, para acotar y definir el problema bajo estudio y desarrollar
soluciones de forma metódica. Como resultado de todo ello, se focalizó
la investigación en tres grandes bloques:

• Análisis de estabilidad. Diseñar un método que permita el análi-
sis teórico de la estabilidad local de circuitos DC LTI con CPLs mo-
nopuerto y multipuerto. Con el fin de extender el comportamiento
estable a todos los equilibrios posibles.

• Métodos y técnicas de control. Estudiar diferentes métodos y
técnicas de control, tanto lineales como no lineales, para aplicarlos
al problema de inestabilidad de las redes eléctricas DC con CPLs,
mediante la conexión de un dispositivo estabilizador, conectado en
paralelo a un puerto disponible.

• Resultados Experimentales. Diseñar y construir una planta a pe-
queña escala que permita obtener resultados experimentales que
avalen la solución desarrollada durante la investigación.

8.1.1 Conclusiones del análisis de estabilidad

Respecto al bloque referente al análisis de estabilidad, se desarrolló eva-
luación del fenómeno de inestabilidad que caracteriza el comportamien-
to de las cargas eléctricas como CPLs. Se analizó la relación de este
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comportamiento con la impedancia incremental negativa. Así mismo, se
efectuó análisis de la evolución actual de las redes bajo estudio y su re-
lación con el comportamiento de las CPLs. También, se ha expuesto el
estado actual de los métodos de análisis de estabilidad de las redes de
DC que alimentan CPLs y de las soluciones existentes en la literatura
para estabilizar redes DC alimentando CPLs.

Finalmente y como resultado de los desarrollos anteriores, se ha pre-
sentado un nuevo método de análisis de la estabilidad local, aplicable a
las redes de DC, que permite evaluar una condición suficiente para la es-
tabilidad local de circuitos de DC, LTI con CPLs para todos los posibles
equilibrios del sistema. Esta condición se expresa mediante LMIs y se
puede evaluar mediante herramientas básicas de optimización convexa.
Para demostrar la utilidad del método propuesto, se han presentado dos
ejemplos de aplicación del método de análisis: a una red DC monopuer-
to alimentando una CPL y a una red DC multipuerto que alimenta dos
CPLs.

8.1.2 Conclusiones basadas en los métodos y técnicas de control

Respecto al bloque referente a los métodos y técnicas de control, en pri-
mer lugar, se ha definido y acotado un modelo representativo de las
redes bajo estudio, analizando las condiciones del sistema que definen
el caso más desfavorable, respecto a la estabilidad del mismo. Con base
a las condiciones más desfavorables, se han establecido los objetivos de
control, que son, extender el rango de equilibrios del sistema a todos los
posibles equilibrios que surgen al variar la potencia de la CPL. Además,
conseguir esto desconociendo algunas señales, hacerlo de forma ener-
géticamente eficiente y asegurar que el sistema retorna a un equilibrio
estable después de una perturbación de potencia.

Para lograr estos objetivos, se ha propuesto, diseñado y construido,
un dispositivo estabilizador shunt damper que mediante su conexión en
paralelo en un puerto accesible de la red, permita inyectar o extraer
amortiguación al sistema, de forma que mediante una ley de control
adecuada, se cumplan los objetivos de control establecidos.

Para la obtención de la ley de control estabilizadora y con la finalidad
de probar diferentes técnicas de control que certifiquen el funcionamien-
to de la solución anterior propuesta (shunt damper), se han diseñado cua-
tro tipos de controlador de estabilización: diseño jerárquico monopuerto
H∞, controlador divisor de frecuencias multipuerto basado en la teo-
ría H∞, controlador autosintonizado de emplazamiento de polos con un
identificador RLS de olvido direccional adaptativo, controlador no lineal
adaptativo de linealización de entrada-salida de información completa
mediante un observador-estimador basado en I&I.
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Como actividad secundaria derivada del carácter jerárquico de la apli-
cación de las leyes de control H∞ monopuerto y control autosintonizado,
se ha diseñado un controlador histerético de corriente y un controlador
PI de voltaje para el shunt damper de forma que este se comporte como
una fuente de corriente controlada y realice el seguimiento adecuado de
la referencia dada por las anteriores leyes de control.

Para cada uno de los controladores diseñados, se han realizado ex-
perimentos numéricos en simulación, comprobando el cumplimiento de
los objetivos de control. Especialmente, se ha comprobado la mejora res-
pecto a la estabilidad cuando sometemos al sistema a unas condiciones
iniciales cercanas al punto de equilibrio (estabilidad local) y cuando son
lejanas (estabilidad global).

8.1.3 Conclusiones basadas en los resultados experimentales

Con el propósito de obtener resultados experimentales, se ha diseñado
y construido una planta experimental, a pequeña escala, que representa
las redes del problema bajo estudio. Durante este proceso, además del
shunt damper, se ha desarrollado una CPL con las características necesa-
rias de rapidez de respuesta, que permitan comprobar el cumplimiento
de los objetivos propuestos, para los casos más desfavorables respecto a
la estabilidad. En un principio, se probó una fuente controlada comer-
cial de laboratorio, pero sus características dinámicas, no comprometían
suficientemente la estabilidad de la red experimental.

Con la planta experimental, se realizan los experimentos necesarios
para comprobar el cumplimiento de los objetivos. En especial, se com-
prueba que se amplía notablemente el rango de equilibrios estables, res-
pecto al sistema original (sin shunt damper), que surgen al variar la po-
tencia de la carga. Y este, sin lugar a dudas, es un resultado de carácter
práctico muy importante.

8.2 vías futuras de investigación

En este trabajo de investigación se han alcanzado en mayor medida los
objetivos propuestos, no obstante, en el balance final siempre quedan
más preguntas que respuestas. En cualquier aplicación práctica, nunca
se resuelven todos los problemas, pero emergen posibles fuentes donde
encontrar las respuestas. Por este motivo, a continuación expongo las
principales líneas futuras de investigación que durante el proceso de
estudio me he cuestionado.

• Extender el método de análisis de estabilidad presentado a redes
AC con CPLs. Se puede obtener un modelo de la red AC en ejes sín-
cronos dq0 y el modelo de CPL correspondiente, obteniendo una
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formulación lineal en el espacio de estados, de tal forma que po-
demos aplicar el método de análisis de estabilidad presentado en
la sección 4.4. No obstante, este método no se puede aplicar a sis-
temas monofásicos ni a sistemas trifásicos desbalanceados, ya que
las variables en el eje 0 del sistema de coordenadas dq0, no se anu-
lan y cambian periódicamente con el tiempo, no correspondiendo
a un problema de estabilidad del equilibrio.

• Diseñar y construir un dispositivo shunt damper para una red eléc-
trica AC con CPLs, de forma que se pueda extender el comporta-
miento estable a todos los equilibrios posibles del sistema.

• Análisis de estabilidad en gran señal de las redes bajo estudio, me-
diante programas de optimización para tratar problemas del tipo
Sum of Squares (SOS). Concretamente, se trataría de buscar funcio-
nes de Lyapunov de grado alto para probar la estabilidad de las
redes alimentando CPLs.

• Extender las técnicas de estabilización y los experimentos presenta-
dos al problema MIMO. Esto es, redes DC multipuerto con varias
CPLs conectadas.

• Comprobar con un modelo más complejo de la red DC el desempe-
ño de la solución. Por ejemplo, un modelo con varias frecuencias de
resonancia. Esto avalaría que la simplificación del modelo realiza-
da en la investigación és válida y también certificaría el desempeño
de la solución shunt damper.

• Realizar pruebas experimentales para las técnicas de control de-
sarrolladas en simulación numérica, sin resultados experimenta-
les, en concreto, el controlador autosintonizado mediante emplaza-
miento de polos e identificador de olvido direccional adaptativo, y
con el controlador multipuerto crossover H∞.
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A
D E M O S T R A C I O N E S D E L A S E C C I Ó N 5 . 5

a.1 demostración de la proposición 5 .5 .1

De (77) y (80) tenemos

ẏ = ẋ2 =
1

C1

(
x1 −

P

x2
− x3

)
=: F2(x1, x2, x3),

y

ÿ = ∇F⊤
2


1
L1
(−r1x1 − x2 + E)
1
C1

(x1 −
P
x2

− x3)
1
L2
(−r2x3 + x2 −w)

 . (93)

Si se sustituye w(x1, x2, x3) de la ecuación (79) en la ecuación (93) se
obtiene (81), que claramente es un sistema asintóticamente estable.

Para demostrar que el equilibrio (x̄1, x̄2, x̄3) es estable asintóticamente,
se analiza la dinámica cero de Σ13 cuya salida y, que es la salida de Σ13

esta restringida al conjunto

Z := {(x1, x2, x3) : y = 0 ∧ ẏ = 0}

= {x1, x2, x3) : x2 = x̄2 ∧ x3 = x1 −
P

x̄2
}.

Restringiendo la dinámica de x1 a Z tenemos

L1ẋ1 = −r1x1 − x̄2 + E,
= −r1(x1 − x̄1).

Por consiguiente, x1 → x̄1. Ahora, en Z, se tiene que x3 = x1 −
P
x̄2

, por lo
tanto x3 → x̄1 −

P
x̄2

= x̄3.

a.2 demostración de la proposición 5 .5 .2

Con el cambio de coordenadas z = 1
2C2x

2
4, el sistema Σ4 es equivalente a

ż = −
2

r3C2
z+wx3. (94)
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De la proposición 5.5.1 se tiene que (x̄1, x̄2, x̄3) es un punto de equili-
brio exponencialmente estable de Σ13 en lazo cerrado con (79). Entonces,
el término wx3 permanece acotado y converge, de forma exponencial,
al valor ūx̄3x̄4. El límite anterior se obtiene de la expresión en estado
estacionario

−r2x̄3 − ūx̄4 + x̄2 = 0.

Se deriva de forma elemental de (94) que

z → r3C2

2
(wx3) →

r3C2

2
(ūx̄4x̄3) ,

con una tasa exponencial. Utilizando la expresión en estado estacionario

ūx̄3 −
1

r3
x̄4 = 0,

se concluye que cualquier solución x4 de Σ4 es positiva para todo ins-
tante y converge de forma exponencial a x̄4 > 0 siempre que comience
suficientemente cerca de x̄4.

a.3 demostración de la proposición 5 .5 .3

Las derivadas de los errores x̃1 := x̂1 − x1 y P̃ := P̂− P vienen dadas por

˙̃x1 = −
r1
L1

x̃1 − k1x2x̃1 + k1P̃,

˙̃P = −k2P̃+ k2x2x̃1,
(95)

Que pueden ser escritas de forma equivalente como

d

dt

[
x̃1

P̃

]
= −A

[
x̃1

P̃

]
, (96)

donde

A =

[
r1
L1

+ k1x2 −k1

−k2x2 k2

]
. (97)

A continuación, se demuestra que el origen del sistema no-autónomo
(96) es estable exponencialmente. Considérese la función candidata de
Lyapunov

V := 1
2

[
x̃1

P̃

]⊤
S

[
x̃1

P̃

]
,
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donde

S :=

[
1 k1

k2
k1
k2

s2,2

]
,

y s2,2 es una constante positiva a determinar. Calculando la derivada
respecto al tiempo de V a lo largo de las trayectorias del sistema (95) se
obtiene

V̇ = −

[
x̃1

P̃

]⊤
M

[
x̃1

P̃

]
,

donde

M =
1

2
(SA+A⊤S) =

r1
L1

1
2

(
k1

(
r1
L1

+k1x2

)
k2

− k2x2s2,2

)
1
2

(
k1

(
r1
L1

+k1x2

)
k2

− k2x2s2,2

)
−

k21
k2

+ k2s2,2

 .

Claramente, V es una función de Lyapunov estricta para (96), si y sólo si,
∃ s̄2,2, constante, tal que M|s2,2=s̄2,2 > 0 y S > 0, ó de forma equivalente,

det(M)|s2,2=s̄2,2 > 0, ∀ x2 ∈ [xmı́n
2 , xmáx

2 ], (98a)

s̄2,2 >
k21
k22

, (98b)

se cumplen simultáneamente. Para probar la existencia de tal s̄2,2, se
destaca que det (M) puede ser expresado como una función cuadrática
de s2,2, como sigue:

det (M) = as22,2 + bs2,2 + c,

donde

a = −
1

4
k22x

2
2,

b =
2k2r1 + k1x2 (r1 + k1L1x2)

2L1
,

c = −
k21
(
4k2L1r1 + (r1 + k1L1x2)

2
)

4k22L
2
1

.

Debido a las asunciones,

b2 − 4ac =
k2r

2
1 (k2 + k1x2)

L21
> 0,
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entonces

det (M) = 0 ⇔ s2,2 ∈ {ω1,ω2},

donde

ω1 =
−b+

√
b2 − 4ac

2a
,

ω2 =
−b−

√
b2 − 4ac

2a
,

que satisface ω1 < ω2. Si podemos encontrar soluciones s̄2,2, constantes,
tal que

mı́n

{
ω1,

k21
k22

}
< s̄2,2 < ω2, ∀ x2 ∈ [xmı́n

2 , xmáx
2 ], (99)

entonces V sería una función de Lyapunov de la dinámica del error (96).

En realidad, nótese que k21
k22

< s̄2,2 implica que V sea definida positiva

con respecto a x̃1 = P̃ = 0. Es más, ω1 < s̄2,2 < ω2, ∀ x2 ∈ [xmı́n
2 , xmáx

2 ],
implica que det

(
M|s2,2=s̄2,2

)
> 0 para todo x2 ∈ [xmı́n

2 , xmáx
2 ], haciendo

a V decreciente de forma monótona a lo largo de las soluciones del
sistema (96).

Ahora, se puede demostrar que ambas ω1 y ω2, son funciones de x2
monotónicamente decrecientes, entonces

ω1 ⩽ ω1|x2=xmı́n
2

, ∀ x2 ∈ [xmı́n
2 , xmáx

2 ], (100)

y

ω2|x2=xmáx
2

⩽ ω2, ∀ x2 ∈ [xmı́n
2 , xmáx

2 ]. (101)

Además, la siguiente desigualdad se puede verificar mediante manipu-
laciones algebraicas directas:

k21
k22

< ω1, ∀ x2 ∈ [xmı́n
2 , xmáx

2 ]. (102)

Mediante (100), (101) y (102), es posible afirmar que

ω1|x2=xmı́n
2

< ω2|x2=xmáx
2

, (103)

entonces existe s̄2,2, constante, tal que se cumple (99). Mediante cálculos
directos, se puede verificar que una condición suficiente para que se
cumpla (103) viene dada por (84). Esto concluye la prueba.1

1 Las pruebas de las desigualdades (100), (101), (102) y las de la implicación [(84) ⇒
(103)] se omiten para facilitar la lectura.
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a.4 demostración de la proposición 5 .5 .4

Recuérdese de la prueba de la proposición 5.5.3 que la dinámica del
error del observador viene representada por (95). Por otra parte, puede
demostrarse mediante cálculos y manipulaciones algebraicas extensas
pero eficientes que (25) en lazo cerrado con (86) tiene la forma

ẋ =

[
f(x) + g(x)

w(x1, x2, x3,P)
x4

]
+ g(x)ϵ(x, x̃1, P̃), (104)

Donde el mapeo ϵ es tal que ϵ(x, 0, 0) = 0 para todo x.
De la proposición 5.5.1 se obtiene que ϵ ≡ 0 para todo t, entonces x̄ es

un equilibrio asintóticamente estable de (104). Además, la Proposición
5.5.3 establece que el origen de la dinámica del error del observador
es exponencialmente estable. Consecuentemente, invocando Sepulchre,
Jankovic y Kokotovic, 2012, Proposition 4.1, se concluye que (x, x̃1, P̃) =
(x̄, 0, 0) es un punto de equilibrio asintóticamente estable del sistema
completo.
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