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CD		Corriente directa.
HEV		Vehículos híbridos eléctricos.
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M		MOSFET.	
MOSFET	Transistor de efecto de campo.
R		Carga resistive.
E		Voltaje de entrada.
D		Diodo.
V		Voltaje.
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PLC		Controlador lógico programable.
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[bookmark: _Toc210743812]Resumen.
Este trabajo aborda el análisis, modelado y validación experimental de un convertidor cuadrático reductor CD-CD de alto desempeño, orientado a aplicaciones automotrices con arquitecturas de suministro de energía de voltaje dual 48 V/12 V, que demandan alta eficiencia y calidad en la corriente de entrada. El convertidor propuesto se basa en una topología que no es en cascada, derivada del principio de procesamiento de energía redundante reducida, que presenta una relación de conversión cuadrática y está optimizada para operar con baterías de ion-litio bajo condiciones estrictas de corriente y voltaje. Para cumplir con los requisitos de calidad de corriente, se incorpora un filtro LC en la etapa de entrada, cuyo efecto dinámico se analiza en detalle, incluyendo la influencia de la resistencia serie equivalente (ESR) del capacitor, parámetro clave para evitar inestabilidades resonantes y garantizar un comportamiento estable del sistema. Se desarrollan modelos conmutados, promediados y linealizados del sistema, que permiten obtener las funciones de transferencia necesarias para el diseño de controladores robustos y el análisis dinámico del sistema. 
El sistema de control implementado adopta una estrategia de doble lazo con retroalimentación de corriente y voltaje, sintonizado mediante técnicas de moldeo de ganancia de lazo en el dominio de la frecuencia, garantizando estabilidad, robustez y una respuesta dinámica adecuada. Se derivan expresiones analíticas para el diseño del convertidor, así como también para las ganancias del controlador y se establece un criterio de estabilidad que toma en cuenta la inclusión del filtro de entrada. La validación se llevó a cabo mediante simulaciones y pruebas experimentales en un prototipo de 300 W, alcanzando una eficiencia máxima del 92.3%, lo que confirma la efectividad del diseño propuesto. Finalmente, las pruebas en lazo cerrado, tanto en el dominio del tiempo como en el de la frecuencia, confirman que el sistema de control mantiene un desempeño estable, rápido y confiable frente a perturbaciones típicas de carga y fuente de alimentación.
Palabras clave: Convertidor reductor cuadrático, Procesamiento de energía redundante reducida, Filtro de entrada , Batería de Iones de Litio (Li-Ion), Vehículos híbridos, Resistencia serie equivalente (ESR), Modelado, Linealización, validación experimental, Análisis en el dominio de la frecuencia, Control, Moldeo de ganancia de lazo.
[bookmark: _Toc210743813][bookmark: _Toc496723637][bookmark: _Toc496724226]Abstract.
This work presents the analysis, modeling, and experimental validation of a high-performance DC-DC quadratic buck converter designed for automotive applications employing dual-voltage power architectures (48 V/12 V).  The proposed converter is based on a non-cascaded topology derived from the principle of Reduced Redundant Power Processing (r²p²), featuring a quadratic conversion ratio and optimized operation with lithium-ion batteries under specified current and voltage conditions. To meet the current quality requirements, an input LC filter is incorporated, and its dynamic impact is analyzed in detail, including the effect of the equivalent series resistance (ESR) of the input capacitor, a key parameter for avoiding resonant instabilities and ensuring stable system behavior. Switched, averaged, and linearized models are developed to obtain the transfer functions required for robust controller design and dynamic analysis. 
The control system adopts a dual-loop structure with current and voltage feedback, tuned using frequency-domain loop-shaping techniques to ensure stability, robustness, and an adequate dynamic response. Analytical expressions are derived for both the converter design and the controller gains, establishing a stability criterion that accounts for the presence of the input filter. Validation was carried out through simulations and experimental tests on a 300 W prototype, achieving a maximum efficiency of 92.3%, confirming the effectiveness of the proposed design. Finally, closed-loop tests in both the time and frequency domains demonstrate that the control system maintains stable, fast, and reliable performance under typical disturbances in load and supply conditions.
Keywords: Quadratic buck converter, Reduced redundant power processing, LC input filter, Lithium-ion battery (Li-Ion), Hybrid vehicles, Equivalent series resistance (ESR), Modeling, Linearization, Experimental validation, Frequency-domain analysis, Control, Loop-shaping design.
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[bookmark: _Toc496723640][bookmark: _Toc496724229][bookmark: _Toc496971218]En este capítulo se mencionan algunos convertidores reductores recientemente publicados en la literatura y sus características principales. También se provee una breve explicación del sistema de distribución de energía en automóviles de voltaje dual, así como la motivación principal del trabajo y la organización del documento. 
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Los convertidores conmutados (CC) corriente directa-corriente directa (CD-CD) son esenciales en una amplia variedad de aplicaciones, en la industria moderna están profundamente integrados en sectores clave como el automotriz, aeroespacial, telecomunicaciones, automatización industrial, energías renovables etc. Estos dispositivos son cruciales para adaptar y estabilizar los niveles de voltaje en distintos componentes electrónicos, garantizando un funcionamiento eficiente y confiable [1]. Por ejemplo, en el sector automotriz, los CC son fundamentales para gestionar la distribución energética entre sistemas de alto y bajo voltaje, especialmente en sistemas utilizadas en vehículos híbridos eléctricos (HEV). En el caso de sistemas industriales automatizados, se encargan de proporcionar un voltaje regulado para sensores, actuadores, variadores de velocidad, módulos de comunicación, etc. En el campo de las energías renovables, los CC desempeñan un papel clave al permitir el acoplamiento entre diversos tipos de generadores de energía, las cuales muchos casos representan fuentes de energía variables, como por ejemplo paneles solares o aerogeneradores y los sistemas de almacenamiento o distribución, como bancos de baterías o líneas eléctricas. 
Los CC se componen de elementos de almacenamiento de energía e interruptores que, a través de conmutaciones periódicas, regulan la transferencia de energía desde la entrada hasta la salida, logrando así el voltaje deseado. Los elementos de almacenamiento, como inductores y condensadores, se configuran habitualmente como filtros pasa-baja para reducir el rizo del voltaje de salida. Las dos topologías fundamentales son el convertidor reductor (Figura 1.1) y el convertidor boost (Figura 1.2). En estas configuraciones, L representa el inductor, C el capacitor, M el MOSFET, R la carga, E el voltaje de entrada y D el diodo. La mayoría de las otras topologías se derivan de estas dos fundamentales. Es importante destacar que, debido a sus conmutaciones, los convertidores son intrínsecamente sistemas electrónicos no lineales [2]. Dado a que en la mayoría de los entornos se requiere un control preciso y robusto de la conversión y el comportamiento de la energía, existe una estrecha relación entre los CC y una gran variedad de tipos de sistemas de control, como por ejemplo aquellos que son implementados por controladores analógicos discretos (CAD), controladores lógicos programables (PLCs), procesadores de señales digitales, (DSPs), matriz de puertas lógicas programables en campo (FPGAs), etc.[3], [4]. 
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En la mayoría de estos sectores, la investigación y desarrollo en los CC continúa creciendo rápidamente, impulsado por la demanda de soluciones energéticamente eficientes, compactas y de alto desempeño. En los últimos años, se han propuesto un gran número de topologías enfocadas en mejorar las distintas características de ofrecen estos dispositivos: la relación de conversión, eficiencia, compatibilidad electromagnética y densidad de potencia, así como también su facilidad de integración con sistemas de control avanzados [5]. También se están explorando nuevos materiales para componentes magnéticos y semiconductores de banda ancha, como el carburo de Silicio (SiC) y el nitruro de Galio (GaN), que permiten operaciones a mayores frecuencias de conmutación y reducen las pérdidas [6], [7]
En los últimos años el uso de CC de CD-CD con amplios rangos de conversión y alta densidad de potencia, ha aumentado en diversos sectores, como los sistemas eléctricos en vehículos, energía renovable, los cargadores de baterías, los módulos reguladores de voltaje, entre otros [8], [9]. Muchas de estas aplicaciones se alimentan mediante fuentes de energía no reguladas o paquetes de baterías con un voltaje cercano a los 48 V, que sirven para operar o suministrar componentes o subsistemas que requieren un rango de bajo voltaje (1.2 V a 14 V) [10]. El convertidor reductor convencional [11] ha sido ampliamente utilizado en el mercado debido a su bajo costo, simplicidad y facilidad de control. No obstante, presenta limitaciones importantes, como una corriente de entrada pulsante, rangos de conversión reducidos y eficiencias relativamente bajas, lo que lo hace menos adecuado para aplicaciones modernas. En escenarios donde se requieren mayores relaciones de conversión y capacidades de manejo de potencia más elevadas, el uso de este tipo de convertidor implica un alto estrés de voltaje sobre los dispositivos semiconductores, lo que se traduce en una eficiencia significativamente menor [12].

[bookmark: _Ref67311773]En las últimas décadas, se han desarrollado nuevas topologías con mejores características, como rangos de conversión más amplios: La conexión en cascada de convertidores reductores permite obtener un voltaje de salida (VO) más amplio en función del voltaje de entrada (Vin ) en la forma: VO = MVin , donde  y Di es el ciclo de trabajo de cada etapa. El estudio dinámico, el modelado y linealización se detallan en [13]. Además, el modelado no lineal basada en el método de diagrama de flujo de señales se describe en [14]. Aunque esta configuración en cascada ofrece un amplio rango de conversión, una desventaja importante es la reducción de la eficiencia, producida principalmente por las pérdidas en los dispositivos de conmutación de cada una de las etapas que componen el sistema. Por ello, se han propuesto variantes a este tipo de topologías operados por un solo interruptor activo, manteniendo la relación de conversión cuadrática [15]. Los convertidores reductores cuadráticos (CRC) pueden ser una excelente opción para conversiones de voltaje más altas. El modelado de esta topología se desarrolla en [16] y posteriormente el comportamiento dinámico se estudia con más detalle para fines de control en [17]. Una generalización de esta clase de convertidores a n etapas se presenta en [18] sin embargo, estas topologías muestran en general bajas eficiencias 
La eficiencia de los convertidores de alta ganancia se puede mejorar utilizando topologías con configuración de no cascada. Por ejemplo, en [19] se propone CC reductor DC-DC de quinto orden con dos interruptores y una ganancia de voltaje D/(2-D). Un CC DC-DC de cuarto orden con una ganancia de voltaje no lineal dada por D2/(1-D+D2) es analizado y controlado mediante técnicas de modo deslizante en [20]. Este tipo de convertidores presentan una buena utilización de los interruptores, estrés de voltaje reducido en los componentes y comportamiento de mínima fase, aunque su corriente de entrada permanece pulsante. Además, ambas topologías tienen relaciones de conversión menores que las que ofrecen los CRCs. En [21] se explora un convertidor reductor cuadrático doble, que, aunque logra una buena eficiencia, tiene un gran número de elementos y valores de inductancias elevados, lo que aumenta su volumen estructural y su densidad de potencia se reduce.
Otro enfoque importante que se ha explorado en la literatura recientemente son los CC basados en capacitores conmutados e inductores conmutados [22]. La relación de conversión para un convertidor reductor combinado con una celda de capacitor conmutado es D/(2+D). Esta relación puede incrementarse al combinar celdas de capacitores o inductores conmutados [23]. No obstante, como ya se ha mencionado, la adición de múltiples elementos incrementa las pérdidas asociadas. Otra desventaja de utilizar estas celdas es cuando se añaden en la etapa final del convertidor, se generan estados transitorios entre las condiciones de encendido y apagado, lo que complica la obtención de un modelo promediado para analizar el comportamiento dinámico del convertidor.
Así mismo, se han propuesto CC resonantes (LLC) los cuales presentan un amplio rango de conversión, alta densidad de potencia y aislamiento eléctrico. Sin embargo, algunas de las topologías más comunes, como el puente completo, requieren circuitos de control más complejos debido a la cantidad de dispositivos de conmutación y la necesidad de diseñar tiempos muertos. Otro inconveniente que suelen presentar es la corriente pulsante de entrada [24].
Los convertidores reductores entrelazados (CRE) [25], se han propuesto como alternativa para lograr una alta capacidad de corriente, una rápida respuesta transitoria y la minimización del rizo en las corrientes de entrada y de salida, además de un tamaño reducido del inductor. Un esquema de control para estos convertidores se presenta en [26]. Por otro lado, algunos CREs con menores pérdidas de conmutación y una mejor relación de conversión se detallan en [27]-[28]. En [29] se propone un CRE de dos etapas. Un convertidor buck-boost se utiliza para la primera etapa y la segunda etapa se compone de un convertidor reductor intercalado de dos fases con un clamp activo y utiliza técnicas de conmutación suave. Aunque este artículo se centra en minimizar el rizo del voltaje de salida, se obtiene una eficiencia máxima del 89% con una potencia de salida de 192 W.
Sin embargo, los principales inconvenientes de los CREs ocurren cuando se requiere un ciclo de trabajo pequeño; los rizos de corriente en el inductor se vuelven más grandes, lo que incrementa las pérdidas por conducción en los inductores y las pérdidas por conmutación de los MOSFETs.  Un regulador que puede ser utilizado en la aplicación propuesta es el regulador reductor sincrónico de 60 V comercializado por la empresa Rohm Semiconductor con el modelo BD9622MUV [30], el cual funciona con rangos de voltaje de entrada de 10 V a 56 V y una salida de 12 V para una potencia típicamente manejada de 120 W, y se basa en un esquema de control de histéresis. El uso propuesto por el fabricante es en equipos de entretenimiento, equipos de automatización industrial y de oficina, e iluminación LED. Sin embargo, no se recomienda su uso en equipos que requieran una fiabilidad extremadamente alta, como equipos médicos, equipos de transporte, equipos automotrices o aplicaciones de aeronaves y vehículos espaciales.
Otro esquema propuesto inicialmente para la corrección del factor de potencia (PFC) es el procesamiento de energía redundante reducida (r2p2). Este principio fue propuesto para generar estructuras basadas en la interconexión (no cascada) de convertidores básicos para PFC con el fin de reducir las pérdidas y mejorar el factor de potencia [31].
Cuando se emplea este principio, se logra una reducción en el procesamiento de energía al proporcionar un camino directo a la carga. Esto se traduce en una mejora en la eficiencia mientras se mantiene la capacidad de conversión del CRC. Varias topologías basadas en este principio han sido reportadas en la literatura. Sin embargo, muchas no han sido estudiadas en detalle. El esquema eléctrico del convertidor reductor cuadrático (CRC) basado en r2p2 descrito en [32] se muestra en la Figura 1.3, donde Vin y VO son el voltaje de entrada y salida. Los inductores y capacitores son L1, L 2, CT, y CO, respectivamente. Los MOSFETs se denotan por M1 y M2,  D1 y D2 son los diodos, y R representa una carga resistiva. Aunque se proporcionan las expresiones en estado estable y el modelado, el trabajo carece del análisis mediante métodos de linealización para propósitos de control. Por lo tanto, se elige esta topología como base para el diseño del regulador propuesto, además que tiene la ventaja de que ambos interruptores activos operan con el mismo ciclo de trabajo, lo que facilita sustancialmente el diseño e implementación del circuito de control para los MOSFETs.


[bookmark: _Toc210772267]Figura 1.3. Convertidor reductor cuadrático basado en r2p2
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A lo largo de los años, el valor de voltaje usado en el sistema de almacenamiento y distribución de energía en los automóviles ha ido evolucionando conforme a los avances tecnológicos y a los requerimientos crecientes en el consumo de energía [33]. Aunque desde los años 50 hasta se logró estandarizar el valor de voltaje de 12 V, desde hace tres décadas se han propuesto otros niveles de voltaje más elevados con el propósito de mejorar el rendimiento y eficiencia del sistema de distribución de energía en automóviles [34].
Con el objetivo de introducir un valor de voltaje más elevado de manera gradual, se han propuesto esquemas de voltaje dual, los cuales servirán como transición entre el valor de voltaje actual de 12 V. En este tipo de arquitecturas, se utiliza un nivel de voltaje de 48 V para alimentar cargas de alta demanda energética y, mediante el uso de CC DC-DC reductores, se provee el voltaje de 12 V requerido por los sistemas tradicionales de bajo consumo [35], [36]. Este enfoque permite una distribución más eficiente de la energía eléctrica y una reducción del cableado, contribuyendo a disminuir el peso total del vehículo, un aspecto clave en la mejora del rendimiento energético global del vehículo [37].
El uso de CC en el sector automotriz no es reciente; desde hace décadas han sido componentes esenciales para adaptar voltajes en sistemas de encendido, gestión de energía y sistemas auxiliares. No obstante, el auge de la electrificación vehicular ha impulsado su evolución hacia topologías más eficientes, compactas y capaces de operar con altos niveles de potencia y mínima interferencia electromagnética. Esto ha dado lugar al desarrollo y adopción de esquemas de distribución energética más avanzados, como el sistema de voltaje dual 48 V/12 V, que actualmente representa una de las soluciones más prometedoras para ayudar a satisfacer las crecientes demandas eléctricas en automóviles modernos [38].
Sistemas basados en este principio ya han sido adoptados o se encuentran en fase de implementación por diversos fabricantes líderes en la industria automotriz. Marcas como Mercedes‑Benz, Audi, Volkswagen, BMW, Hyundai, Kia, Mazda, Toyota, Volvo y Ford, entre otras, han integrado sistemas de 48 V en varios de sus modelos mild hybrid como una forma viable y eficiente para afrontar los retos de eficiencia energética y reducción de emisiones. El reducir el calibre del cableado, contribuye a disminuir el peso del vehículo, y por ende el consumo de combustible y las emisiones de CO₂, sin comprometer el rendimiento general del vehículo [39].
Por ejemplo, el Mercedes-Benz Clase E y el Audi A6 incorporan sistemas de 48 V para alimentar compresores eléctricos, estabilizadores activos y sistemas de recuperación de energía, dirección asistida, etc. [40] [41]. Asimismo, proveedores como Valeo, Bosch y Continental han desarrollado módulos completos de electrificación basados en esta arquitectura, incluyendo CC CD-CD bidireccionales que permiten la transferencia eficiente de energía entre las dos redes de voltaje [42] [43].  La elección de 48 V como nivel intermedio no es arbitraria, este voltaje permite un aumento sustancial en la potencia disponible (hasta 4 veces más que a 12 V) sin exceder el umbral considerado como "voltaje seguro" por normas internacionales (IEC 61140) [44]. Esto lo hace ideal para alimentar sistemas de alto consumo como turbocompresores eléctricos, bombas auxiliares, direcciones eléctricas o climatización activa, sin recurrir a valores de alto voltaje (400 V o más) reservadas para híbridos completos y vehículos eléctricos puros.
Existen un gran número de configuraciones y variantes del esquema de distribución de energía automotriz de voltaje dual, los cuales pueden incluir componentes como motores eléctricos, de combustión interna o híbridos, generadores y compresores eléctricos, inversores, PFCs, super cargadores eléctricos, LIBs de 48 V, baterías de ácido de 12V, CC CD-CD, etc. [45], [46], [47], [48], [49],[50]. Por ejemplo, algunos sistemas híbridos (como los híbridos completos o híbridos enchufables) utilizan voltajes aún más altos, donde una batería de alto voltaje (400 V nominal o más) se carga externamente [51]. En estos casos, el sistema de carga a bordo está compuesto por un convertidor de una o dos etapas, típicamente un PFC seguido de un CC CD/CD aislado. 
El sistema de distribución de energía con arquitectura de voltaje dual 48 V/12 V, como el desarrollado por Delphi, representa una solución eficiente para satisfacer la creciente demanda energética en vehículos con sistemas avanzados. Esta arquitectura se muestra en la Figura 1.4, y gracias a su diseño permite dividir las cargas entre dos niveles de voltaje, donde los dispositivos de alta potencia operan con 48 V, mientras que los sistemas tradicionales continúan funcionando con 12 V [52]
Esta configuración incluye un generador eléctrico/motor de arranque (8), el cual no solo enciende el motor de combustión interna, sino que también proporciona asistencia durante la aceleración y recupera energía en fases de frenado regenerativo. Este generador recibe corriente directa desde un inversor AC/DC (1), que convierte la energía proveniente del alternador. La batería de iones de litio de 48 V (2) funciona como la central de alimentación del bus de alto voltaje, alimentando cargas de alta demanda como el supercargador eléctrico (9), cuya función es eliminar el retardo del turbocompresor y mejorar la respuesta del motor. Un controlador central (10) regula el funcionamiento general del sistema de propulsión y determina cuándo arrancar o detener el motor, así como cuándo cargar la batería o propulsar el vehículo. A su vez, un controlador de batería (3) gestiona el estado de carga de la batería de 48 V.
El bus de bajo voltaje está conformado por una batería auxiliar convencional  de 12 V (6), y el  CC CD-CD (5), el cual desempeña un papel clave al establecer la conexión entre la red de 48 V y el sistema tradicional de 12 V, permitiendo alimentar dispositivos como la consola central, sensores de corriente, posición y temperatura, calentadores, luces, asientos eléctricos  bombas eléctricas etc. a través de la  red de distribución del bus de 12 V (4) y el módulo de control electrónico (7), la cual se encarga de proteger los diferentes componentes mediante fusibles integrados [53]
Es importante destacar que el sistema de 48 V no reemplaza al sistema de 12 V, sino que lo complementa. En este sentido, el sistema de voltaje dual mantiene los beneficios de eficiencia energética y reducción de emisiones propios de la electrificación parcial, sin requerir la adopción de una arquitectura completamente eléctrica. Esta solución no solo mejora el desempeño energético del vehículo, sino que también permite una transición más gradual y rentable hacia sistemas más electrificados.
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[bookmark: _Toc210772268]Figura 1.4. Sistema automotriz de distribución de energía de voltaje dual de 48 V/12 V.
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La demanda de energía eléctrica en los vehículos continúa creciendo como resultado directo de la electrificación en los nuevos modelos. Con el avance de la tecnología, los vehículos modernos están equipados con una amplia variedad de sistemas que dependen de la electricidad para su funcionamiento. Esto incluye no solo elementos básicos como lámparas, limpiaparabrisas o motores para ventanas, sino también sistemas de entretenimiento, navegación GPS, unidades de procesamiento para asistencia al conductor, sensores, actuadores, y componentes relacionados con la seguridad y el confort [54]. Además, los fabricantes están sustituyendo cada vez más componentes mecánicos por equivalentes eléctricos más precisos y eficientes. Un ejemplo claro de esto es el reemplazo de los sistemas mecánicos en los movimientos angulares del motor. Esta transición ha traído consigo una notable reducción en el peso del vehículo, así como mejoras en la eficiencia y el rendimiento. Tecnologías como frenos de regenerativos eléctricos, dirección asistida eléctrica, y bombas electrónicas para agua y aceite son ahora comunes en muchos vehículos de nueva generación debido a sus ventajas en términos de rendimiento y eficiencia [55].
Este incremento en la demanda energética está sobrecargando el sistema eléctrico convencional de 12 V, que ha sido el estándar por décadas. Para hacer frente a las nuevas exigencias sin recurrir a soluciones costosas como el sobredimensionamiento de cables, fusibles, y rediseño de diversos componentes eléctricos-electrónicos, la industria automotriz ha optado por utilizar sistemas de voltaje más elevados, como lo es sistema de voltaje dual 48 V/12 V, especialmente en vehículos híbridos suaves (mild-hybrid). Este enfoque permite atender cargas de alta potencia con el bus de 48 V, mientras que el bus de 12 V sigue alimentando sistemas tradicionales [56]. Esto permite una mayor eficiencia en la transmisión de energía, lo que resulta en una reducción significativa del tamaño y peso del cableado, así como en la disminución de las pérdidas de energía. Además, un sistema de 48 V puede manejar de manera más efectiva las demandas de los dispositivos eléctricos avanzados y de mayor consumo energético. La ventaja del sistema de 48 V radica en su impacto directo sobre el volumen, peso y costo del cableado. Diversos estudios han estimado que este tipo de sistema puede reducir el peso del cableado hasta en un 67 %, lo que se traduce en una mejora de la eficiencia del vehículo y una reducción del consumo de combustible y las emisiones de CO₂, aspectos que están siendo una de las principales prioridades de la industria automotriz [57], [58].
Sin embargo, esta transición tecnológica también trae nuevos desafíos. Uno de los principales problemas identificados en muchos convertidores reductores, tanto convencionales como avanzados, es la generación de corriente pulsante en la entrada. Esta corriente produce interferencias electromagnéticas (EMI) significativas debido a la conmutación de alta frecuencia de los dispositivos, lo cual puede afectar la operación de otros dispositivos electrónicos [59]. Por lo que en algunos casos es agregado un filtro LC pasa bajas entre la fuente de alimentación y el convertidor conmutado para atenuar los armónicos que están presentes en la forma de onda de la corriente de entrada del convertidor. Así como también proteger tanto al convertidor y su carga de los transitorios que pueden aparecer en el voltaje producido por la fuente de alimentación. Dado que la forma de onda pulsante de la corriente de entrada contiene armónicos a múltiplos de la frecuencia fundamental de conmutación [60], estos pueden interferir con el funcionamiento del equipo electrónico, por lo que existen regulaciones y estándares que limitan las amplitudes de los armónicos de corrientes que son inyectados por la acción de los dispositivos de conmutación. El nivel permisible de EMI conducido o radiado generado está regulado por una serie de órganos rectores en todo el mundo, su función es asegurar la compatibilidad electromagnética (CEM) de todos los equipos electrónicos [59]. 
Las baterías de iones de litio (LIB) son un ejemplo de una fuente de alimentación que no admite una demanda corriente pulsante. Estas baterías se utilizan ampliamente en diversas aplicaciones, incluyendo el sistema de distribución de energía automotriz de doble voltaje [37], [61]. Esto debido a la reactividad del litio por su alta densidad de energía, lo cual permite diseños más compactos y ligeros en comparación con otras tecnologías de baterías recargables [62], [63]. Estas baterías pueden configurarse en serie y paralelo para obtener diferentes niveles de voltaje y corriente. Por ejemplo, una batería de 48 V nominal puede entregar un voltaje de salida que varía entre 40 V (descargada) y 56 V (cargada), lo que requiere un regulador basado en un CC DC/DC para asegurar un funcionamiento confiable.
Un aspecto crítico de las LIB es el comportamiento de la corriente. Períodos rápidos de carga y descarga, altas corrientes de rizado o corrientes armónicas elevadas son perjudiciales para el rendimiento de las LIB en comparación con un esquema de corriente constante con una corriente media equivalente ya que esto degrada su eficiencia y vida útil, aumentando el calentamiento y la acumulación de sobretensión [64], [65], [66]. Por ello, el CC CD-CD que conecta la batería con las aplicaciones a bordo debe ofrecer una relación de conversión amplia y una corriente de entrada lo más estable posible.
Pese a las ventajas que ofrece la adición de un filtro LC en la etapa de entrada del CC, la inclusión de un filtro pasa bajas LC, en algunos casos puede comprometer la estabilidad del sistema en lazo cerrado, ya que introduce resonancias que pueden derivar en oscilaciones no deseadas [67]. Este fenómeno, conocido como inestabilidad por impedancia negativa, ha sido estudiado en múltiples aplicaciones como microrredes de CD, control de torque en motores de inducción, convertidores CD-CD y sistemas con cargas que se comportan como cargas de potencia constante [68], [69].
Este problema ha sido abordado en la literatura mediante múltiples estrategias: el uso de componentes virtuales y pasivos como resistencias o capacitores en paralelo [70], [71],[72] la implementación de sistemas de control con señales de amortiguamiento activo [73], o la adición de un segundo lazo de control en forma de prealimentación [74], [75]. Así mismo, se han propuesto criterios de diseño para garantizar estabilidad, como el criterio de margen de ganancia y fase, el criterio del argumento opuesto, el análisis de energía de la fuente del consorcio (ESAC) o el criterio de impedancia de Middlebrook [76] [77] [78]. Aunque estos enfoques presentados en la literatura resultan funcionales, implican una mayor complejidad en la ley de control, y en aplicaciones donde la eficiencia y la densidad de potencia son críticas, los elementos adicionales representan costo, tamaño y perdidas de energía.
Este trabajo se enfoca principalmente en aplicaciones automotrices, aunque es importante subrayar que los modelos dinámicos desarrollados, las técnicas de linealización y el análisis en frecuencia propuestos son completamente extrapolables a otras áreas. Por ejemplo, en el ámbito industrial, muchos sistemas automatizados controlados mediante PLCs hacen uso de modelos lineales para diseñar esquemas de control en tiempo real. Este tipo de modelado no solo permite simular procesos, sino también implementar controladores con parámetros óptimos o diseñar estrategias de amortiguamiento ante oscilaciones, perturbaciones o cambios en la carga del sistema. Estas herramientas también se aplican en sistemas de conversión de energía renovable, en electrónica de potencia para telecomunicaciones, en la integración de sistemas fotovoltaicos, así como en aplicaciones ferroviarias o aeroespaciales donde se requiere alta precisión y robustez [79].
Este documento tiene como objetivo ofrecer una visión clara y práctica sobre el diseño de un regulador utilizando un convertidor reductor de base cuadrática con filtro de entrada (CRCF) [80] junto con un sistema de control robusto que permita garantizar estabilidad. Para ello, se proponen expresiones sencillas que faciliten la selección de parámetros del convertidor y del controlador, sin requerir un modelado excesivamente complejo. El beneficio del enfoque de análisis dinámico propuesto radica en su simplicidad, ya que permite visualizar de forma inmediata el comportamiento del sistema a partir del modelo. Esta claridad facilita el diseño de las ganancias del controlador robusto, las cuales desempeñan un papel fundamental para lograr una regulación eficiente. En particular, este tipo de controlador en conjunto con el filtro de entrada permite generar un voltaje de salida estable y una corriente de entrada no pulsante, lo que lo hace especialmente adecuado como interfaz entre baterías de iones de litio y aplicaciones a bordo, asegurando una operación estable, eficiente y libre de interferencias [81].
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Este documento está compuesto por cuatro capítulos, organizados de manera progresiva desde los fundamentos del problema hasta la validación experimental de la propuesta. En el Capítulo 1 se realiza una revisión de diversos convertidores reductores reportados en la literatura reciente, analizando sus principales características, ventajas, limitaciones y posibles aplicaciones dentro del sistema eléctrico automotriz. Así mismo, se presenta una introducción al sistema de distribución de energía de voltaje dual 48 V/12 V, destacando su relevancia en la transición energética del sector automotriz. Finalmente, se plantea el problema central de esta investigación desde una perspectiva técnico-industrial, con énfasis en los retos que impone la compatibilidad electromagnética y la eficiencia energética, justificando así la necesidad de un enfoque de diseño robusto.
El Capítulo 2 aborda la operación del convertidor propuesto y su modelado matemático. Se detallan las expresiones que permiten dimensionar adecuadamente los componentes eléctricos y estimar el voltaje de tensión sobre los dispositivos de conmutación. Además, se presentan las principales formas de onda que describen el comportamiento del sistema. Esta sección también incluye un análisis dinámico del convertidor, considerando la inclusión de un filtro de entrada y el efecto de la resistencia serie equivalente (ESR) del capacitor. A partir de ello, se derivan modelos conmutados,  no lineales y linealizados, que permiten evaluar la influencia del filtro sobre la estabilidad y el desempeño del sistema mediante análisis en el dominio de la frecuencia.
El Capítulo 3 se centra en el diseño, implementación y validación del sistema de control. Se describe el esquema de control por retroalimentación propuesto, y se desarrolla el diseño de un controlador robusto de doble lazo (corriente y voltaje), basado en la técnica de modelado de ganancia de lazo. Además, se abordan aspectos relacionados con la implementación práctica del regulador, así como los criterios utilizados para definir los márgenes de ganancia, fase y ancho de banda que garanticen estabilidad y robustez. Finalmente, este capítulo presenta los resultados obtenidos mediante pruebas experimentales realizadas en un prototipo de 300 W, validando la efectividad del regulador tanto en el dominio del tiempo como en el dominio de la frecuencia. Estas pruebas confirman la precisión del modelo desarrollado y demuestran que el sistema de control propuesto es capaz de mantener un desempeño estable bajo diversas condiciones de carga y voltaje de entrada.
Por último, el Capítulo 4 expone las conclusiones generales del trabajo, donde se destacan los aportes más relevantes de esta investigación y se proponen futuras líneas de trabajo.
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En este capítulo se introduce el concepto de modelado. Se obtienen las ecuaciones que describen la operación eléctrica del convertidor, se presentan los distintos modelos: conmutados, promediados y linealizados, mediante los cuales es posible realizar un análisis de las funciones de transferencia para el estudio del comportamiento dinámico, así como también se muestran los resultados en lazo abierto. .
Una de las tareas más importantes, y en muchos casos más desafiantes en el análisis y diseño de sistemas de control, es el desarrollo de modelos adecuados. Muchos de los problemas que surgen al aplicar la teoría de control a sistemas reales están directamente relacionados con el uso de modelos inapropiados o insuficientemente precisos. Algunos autores afirman que cerca del 90% del esfuerzo total en un proyecto de control se dedica a la construcción del modelo matemático del sistema [82]. El modelado consiste en traducir los fenómenos físicos y dinámicos de un sistema a expresiones matemáticas que permitan entender, predecir o modificar su comportamiento [83].
Los modelos matemáticos se aplican ampliamente en diferentes disciplinas: ingeniería, física, biología, economía, medicina, entre muchas otras [82], [84], [85], [86]. En el ámbito industrial, estos modelos son fundamentales para el diseño, simulación, monitoreo y control de procesos. Siendo esenciales para implementar esquemas de control predictivo, ajustar parámetros de lazo cerrado o anticipar el comportamiento del sistema frente a perturbaciones. En líneas de producción, tratamiento de aguas, refinerías, procesos químicos o térmicos, los modelos permiten simular situaciones reales sin necesidad de interrumpir la operación o intervenir físicamente el sistema real. 
Los modelos empíricos son herramientas matemáticas que se utilizan para describir, explicar o predecir fenómenos basados en observaciones y datos experimentales, sin necesariamente entender los mecanismos subyacentes que los generan o bien cuando los sistemas son demasiado complejos para modelarlos teóricamente. En convertidores conmutados, los modelos son útiles para predecir el comportamiento del convertidor bajo diversas condiciones de operación sin necesidad de un análisis detallado de su diseño interno.  Por ejemplo, se pueden utilizar datos experimentales para desarrollar una relación empírica entre la eficiencia del convertidor y la carga, la frecuencia de conmutación, o la temperatura de operación. También los modelos son útiles para caracterizar el ruido y las pérdidas, que pueden ser difíciles de modelar con precisión usando métodos analíticos debido a la complejidad de los fenómenos físicos involucrados. Al recopilar datos sobre el comportamiento del convertidor en diferentes condiciones, es posible construir modelos empíricos que ayuden a diseñar filtros y sistemas de control para minimizar los efectos no deseados [87], [88].
A diferencia de los modelos empíricos, que se basan en observaciones, los modelos analíticos se construyen a partir de un entendimiento profundo de los mecanismos subyacentes que rigen el comportamiento del sistema mediante el uso de ecuaciones matemáticas derivadas de teorías, principios fundamentales y leyes conocidas; por lo que, estos modelos pueden aplicarse a una amplia gama de condiciones y situaciones, y no están limitados a los datos específicos de un experimento o estudio lo que permite hacer predicciones fiables [84], [85].
Aunque estrictamente hablando, ningún modelo matemático es 100% exacto, intentar aproximar un modelo lo más posible al sistema real que se pretende representar implica que la cantidad y complejidad de las ecuaciones aumente, especialmente para sistemas complejos con muchos componentes interrelacionados. Por lo que se suelen hacer suposiciones, simplificaciones y se omiten ciertas propiedades del sistema real para disminuir su complejidad y así facilitar su estudio.  Sin embargo, la necesidad de simplificaciones puede llevar a modelos que no capturan los factores necesarios pueda describir adecuadamente el comportamiento del sistema real. Por lo que se considera que un buen modelo matemático debe ser lo más sencillo posible y, al mismo tiempo, lo suficientemente preciso para ofrecer una base sólida para el análisis, diseño, optimización y control del sistema [86], [89].
El desarrollo de modelos analíticos puede tener varias metodologías, los modelos matemáticos obtenidos en este trabajo se basan en los siguientes puntos:
1) Determinar la estructura y características del sistema.
2) Analizar la operación del sistema mediante ecuaciones matemáticas que describan su comportamiento.
3) Construir el modelo a partir de las ecuaciones matemáticas y determinar su exactitud.
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En el campo del modelado de sistemas, es fundamental comprender las distintas categorías en las que estos se pueden clasificar, ya que esta determina las metodologías adecuadas para su análisis y representación.
Los sistemas pueden clasificarse de múltiples maneras según el objetivo del estudio. Por ejemplo, los sistemas dinámicos y estáticos se distinguen dependiendo de si su comportamiento cambia o no a lo largo del tiempo [84]. Si los parámetros varían en función del tiempo se les denominan sistemas variantes en el tiempo, en cambio si estos se mantienen constantes durante la operación del sistema, se conoce como sistemas invariantes en el tiempo. Dentro de los sistemas invariantes con el tiempo, se pueden diferenciar a su vez dos categorías: sistemas en tiempo continuo y sistemas en tiempo discreto. Esta distinción es fundamental para entender cómo los sistemas procesan la información en el tiempo [90].
Finalmente, en el análisis y modelado de sistemas, una de las distinciones más fundamentales es entre sistemas lineales y no lineales. Esta clasificación es crucial ya que afecta directamente las técnicas y herramientas que se pueden utilizar para el modelado, la simulación y el control de estos sistemas, a continuación, se aborda con más detalle las características de cada uno.
[bookmark: _Toc210743821]Sistemas no lineales.
Los sistemas no lineales presentan una relación no proporcional entre la entrada y la salida, lo que los hace inherentemente más complejos. En estos sistemas, el principio de superposición no se aplica, y su comportamiento puede incluir fenómenos como saturación, histéresis, bifurcaciones o caos [91]. Debido a esta complejidad, los sistemas no lineales a menudo requieren métodos avanzados de análisis y diseño, como por ejemplo la teoría de estabilidad de Lyapunov. Estos sistemas se dividen en dos grandes clases: Sistemas autónomos y sistemas no autónomos. Ambos tipos de sistemas se describen mediante un conjunto de ecuaciones diferenciales no lineales de primer orden. Los sistemas autónomos son aquellos en los que no se aplican entradas externas o funciones de forzamiento al sistema, mientras que los sistemas no autónomos son aquellos en los que se aplican entradas externas o funciones de forzamiento, los cuales dependen del tiempo  Las ecuaciones diferenciales no lineales que describen estos tipos de sistemas el sistema son: [92]
	
	(2.1)

	
	(2.2)


donde:  es el vector de estado,  es el vector de velocidad ,  es la función vectorial no lineal, es la dimensión y u(t) representa la entrada del sistema. Estas ecuaciones no lineales pueden ser resueltas analíticamente o numéricamente para una condición inicial . Esta solución describe el estado del sistema como una función del tiempo, y se puede visualizar en un marco de referencia donde las variables de estado son las coordenadas, este marco de referencia se le conoce como espacio de estados. En cualquier instante, un punto en el espacio de estado representa el estado del sistema. A medida que el tiempo evoluciona, el punto de estado se mueve a lo largo de un camino llamado trayectoria u órbita, comenzando desde la condición inicial [93].
Considerando sistemas físicos reales y disipativos, en donde las trayectorias relacionadas con las variables de estado están acotadas (i.e. no pueden extenderse hasta el infinito) y tenderán hacia algún punto, curva, área u otro objeto geométrico en el espacio de estados, estos puntos se denominan atractores del sistema o puntos de equilibrio estables (PEE). Considerando el sistema no lineal (2.2), este alcanzara un PEE cuando la derivada del vector de estado sea idénticamente cero, esto es equivalente a decir que la velocidad de las variables de estado es cero. por lo tanto, podemos afirmar que todos los valores de x que satisfacen la ecuación (2.3) son PEE.
	
	(2.3)


La solución de esta la función no lineal puede resultar en más de un PE por lo que el análisis de estabilidad de sistemas no lineales implica examinar cada PE y determinar su estabilidad en cada uno. La consecuencia natural de la existencia de múltiples atractores es la partición del espacio de estados en diferentes regiones llamadas cuencas de atracción. En la Figura 2.1 se ilustran las cuencas de atracción y sus PE denotados por , distribuidos en un espacio de estados tridimensional cuyas coordenadas del vector  son . Finalmente,  representa una condición inicial en la cuenca de atracción de . Cualquier condición inicial dentro de una cuenca de atracción lanza una trayectoria que finalmente es atraída por el PEE particular perteneciente a esa cuenca de atracción.
[image: ]
[bookmark: _Ref197091154][bookmark: _Toc210772269]Figura 2.1. Cuencas de Atracción y sus puntos de equilibrio
Se investigará la estabilidad local del sistema no lineal examinando el efecto de pequeñas perturbaciones en una vecindad alrededor de cada punto de equilibrio (véase Figura 2.1: región linealizada por Jacobiano). Esto se realiza aproximando el sistema no lineal como un sistema lineal mediante un proceso de linealización: Este proceso consiste en expandir las ecuaciones de estado no lineales en una serie de Taylor alrededor de un punto o trayectoria de operación nominal. Considere que la trayectoria de operación nominal , la cual corresponde a la entrada nominal , son soluciones del sistema no lineal (2.2) [94].
	
	(2.4)


Ahora suponga una pequeña variación en la trayectoria de operación  y en la entrada  para todo t:
	


	(2.5)


Con . De este modo, el sistema representado por la ecuación (2.4) se puede expresar como:
	
	(2.6)


Bajo la suposición de pequeñas perturbaciones, es posible expandir la ecuación de estado no lineal en una serie de Taylor: [95]



Simplificando, descartando los términos de orden superior se obtiene la expresión lineal [85].
	
	(2.7)


Sustituyendo las expresiones (2.4) y (2.5) en la ecuación anterior se obtiene
	
	(2.8)


Asumiendo que las coordenadas en el espacio de estados son transformadas tal que el punto de equilibrio sea el origen, es decir  , y  y reescribiendo la expresión (2.8) en su forma matricial se tiene [95]
	
	(2.9)


Donde A y B con conocidas como matrices jacobianas y se calculan por:

En el caso de convertidores conmutados, este modelo también es conocido como modelo de pequeña señal, aunque es válido solamente en rangos de frecuencia menores a la mitad de la frecuencia de conmutación, y solo permite pequeñas perturbaciones alrededor del punto de equilibrio, es especialmente útil desde un punto de vista de control ya que permite analizar en detalle las propiedades dinámicas del sistema a mediante sus variables de estado. Además de ofrecer una visión clara y detallada de cómo el convertidor responderá a variaciones en las entradas, lo que es crucial para asegurar la estabilidad, eficiencia y rendimiento óptimo en aplicaciones reales. 
Este enfoque también permite predecir cómo las dinámicas del convertidor pueden ser optimizadas mediante el diseño adecuado de controladores, asegurando así que el sistema opere de manera estable y eficiente dentro de los límites de su modelo linealizado. Específicamente, permite la aplicación de métodos clásicos de estabilidad, que son fundamentales para determinar si un sistema es estable en torno a su punto de operación, también permite la utilización de una amplia gama de herramientas de análisis de sistemas lineales, como la transformada de Laplace y las representaciones en el dominio de la frecuencia. Estas herramientas son cruciales para estudiar la respuesta temporal y frecuencial del sistema, facilitando la evaluación de su comportamiento bajo diferentes condiciones operativas. Además, se pueden aplicar conceptos de diseño de control bien establecidos, como los márgenes de ganancia y fase, así como la interpretación precisa de polos y ceros en las funciones de transferencia, lo cual es esencial para el diseño y ajuste fino de sistemas de control.
[bookmark: _Toc210743822]Sistemas lineales.
Los sistemas lineales representan una categoría esencial en la teoría de control y en la ingeniería de sistemas, debido a su simplicidad y a la riqueza de herramientas matemáticas disponibles para su análisis. Estos sistemas pueden ser descritos mediante ecuaciones diferenciales y representaciones en espacio de estados, lo que permite un análisis detallado de su comportamiento dinámico. Un sistema se considera lineal si cumplen con el principio de superposición lineal, el cual implica que se cumplan 2 principios: homogeneidad y aditividad.
Para cualquier conjunto de entradas  y coeficientes escalares  , la respuesta del sistema a la suma o combinación lineal de estas entradas escaladas, es la suma o combinación lineal de cada una de las respuestas correspondientes a cada entrada escalada individualmente [95], [94].


Estos sistemas pueden ser representados matemáticamente mediante ecuaciones diferenciales y la representación en espacio de estados, ambos enfoques permiten estudiar y diseñar sistemas lineales de manera efectiva.
Una ecuación diferencial de orden n para un sistema lineal puede expresarse en la forma general, 
	
	(2.10)


donde, y(t) es la salida del sistema, u(t) es la entrada, y  son coeficientes constantes que describen las características del sistema como su estabilidad y velocidad de respuesta.
La representación en espacio de estados ofrece un enfoque alternativo para modelar y analizar sistemas lineales, especialmente cuando se trata de sistemas de orden superior o sistemas con múltiples entradas y salidas (MIMO). En lugar de describir la relación directa entre la entrada y la salida, la representación en espacio de estados se centra en la descripción del estado interno del sistema. El modelo en espacio de estados se expresa mediante un conjunto de ecuaciones diferenciales de primer orden en forma matricial:
	
	(2.11)


donde, x(t) es el vector de estado, u(t) es el vector de entrada, y(t)  es el vector de salida, A, B, C y D son las matrices de: estado, de entrada, de salida y de transmisión directa, respectivamente, las cuales definen la dinámica del sistema. Esta representación permite un análisis más estructurado y modular de sistemas complejos, facilitando el estudio de sistemas multivariables y el diseño de controladores mediante técnicas modernas como la teoría de control óptimo y robusto [84] [85].
Ambos enfoques están interrelacionados, y en muchos casos, es posible convertir una representación en ecuaciones diferenciales a una representación en espacio de estados, y viceversa. Esta transformación simplifica significativamente el análisis de sistemas lineales, facilitando el estudio de la estabilidad, la respuesta en frecuencia y el diseño de controladores.  La Transformada de Laplace, por ejemplo, es una herramienta matemática que permite transformar ecuaciones diferenciales, que describen el comportamiento dinámico de sistemas en el dominio del tiempo, en ecuaciones algebraicas en el dominio de la frecuencia mediante su representación en función de transferencia. 
La función de transferencia de un sistema lineal invariante en el tiempo se define como la transformada de Laplace de la respuesta al impulso, con todas las condiciones iniciales iguales a cero [84]. Considerando el sistema lineal (2.9), y su respuesta al impulso g(t), entonces su FT, H(s) se expresa como:
	
	(2.12)


Aunque la FT de un sistema lineal se define en términos de la respuesta al impulso, en la práctica, la relación entrada-salida de un sistema lineal invariante en el tiempo con una entrada en tiempo continuo se describe a menudo mediante una ecuación diferencial o en su defecto, a partir la representación en espacio de estados. Por lo tanto, resulta conveniente obtener la función de transferencia directamente a partir de dicha ecuación diferencial, así como también de la representación en espacio de estados.
Aplicando la transformada de Laplace a la ecuación diferencial de un sistema lineal (2.9), bajo la suposición de que las condiciones iniciales son cero (es decir, el sistema comienza en reposo), se obtiene la siguiente representación algebraica:
	(2.13)
Donde Y(s) y U(s) son las transformadas de Laplace de y(t) y u(t), respectivamente, y  es la variable compleja de Laplace. Resolviendo la ecuación anterior para Y(s) y U(s)  se obtiene la función de transferencia H(s), que relaciona la salida del sistema con la entrada en el dominio de la frecuencia:
	
	(2.14)


Esta función de transferencia es fundamental en el análisis de sistemas, ya que permite estudiar cómo el sistema responde a diferentes frecuencias de entrada, independientemente del tipo que esta sea. Además, al expresarse exclusivamente en términos de la variable compleja S (para sistemas en tiempo continuo), no depende del tiempo u alguna otra variable independiente. Además, que permite evaluar la estabilidad del sistema mediante la ubicación de las raíces de la ecuación característica y facilitar el diseño del sistema de control.
La función de transferencia derivada de la representación en espacio de estados también permite realizar un análisis en el dominio de la frecuencia, evaluar la estabilidad y diseñar controladores de manera análoga a la representación mediante ecuaciones diferenciales.
La estabilidad puede ser definida de varias formas, para sistemas lineales invariantes en el tiempo, se suele utilizar el concepto de estabilidad asintótica o estabilidad entrada acotada/ salida acotada o estabilidad BIBO (Bounded Input, Bounded Output), y se refiere a la capacidad del sistema para producir una salida acotada cuando se le presenta una entrada acotada (entendiéndose como función acotada a toda aquella que es finita para todo tiempo). Esto se puede expresar matemáticamente como:

Donde u(t) es la entrada al sistema y y(t) es la salida del sistema. Mu y My  son constantes finitas que representan los límites superiores de la entrada y salida, respectivamente. Dicho en otras palabras, un sistema es estable en el sentido BIBO si, para si para cualquier entrada acotada u(t) (es decir, una entrada tal que |u(t)|< Mu para todo t la salida y(t) también es acotada (es decir, |y(t)|< My  para todo t. Esta condición es fundamental para asegurar que las respuestas del sistema se mantendrán dentro de límites razonables bajo entradas acotadas, lo cual es crucial para el funcionamiento confiable y seguro de los sistemas en aplicaciones prácticas.
De la definición anterior es posible deducir matemáticamente que un sistema lineal e invariante en el tiempo será estable si y sólo si todos los valores propios de la matriz A de la ecuación (2.1), o equivalentemente, todos los polos de la función de transferencia dada por (2.14) (raíces de la ecuación característica) tienen partes reales negativas.
[bookmark: _Toc210743823]Operación del sistema.
Para analizar la operación del sistema, es necesario identificar sus entradas, salidas y parámetros, así como también determinar las relaciones entre ellos, para ello es fundamental aplicar las leyes físicas que rigen el comportamiento del sistema. Los sistemas electrónicos se pueden describir en términos de variables, elementos de almacenamiento como inductores y capacitores, y disipadores de energía como resistencias. Estos principios se expresan a través de una serie de ecuaciones fundamentales asociadas con los componentes comunes en este tipo de sistemas [96]. Las ecuaciones que describen el voltaje en un inductor, la corriente en un capacitor, y la relación entre las variables en un elemento disipativo están dadas por (2.15)-(2.17):
	
	(2.15)

	
	(2.16)

	
	(2.17)


Donde VL(t) es el voltaje a través del inductor, L es la inductancia, IC(t) es la corriente a través del capacitor, C es la capacitancia, VR(t) es el voltaje a través de la resistencia, IR(t) es la corriente que fluye a través de la resistencia, R es el valor de la resistencia dv(t)/d(t) es la derivada del voltaje con respecto al tiempo y di(t)/d(t) es la derivada de la corriente con respecto al tiempo. 
La manera tradicional de formular las ecuaciones diferenciales que describen el comportamiento de circuitos eléctricos se fundamenta en dos enfoques principales: el método de mallas y el método de nodos. Ambos enfoques se derivan de las leyes fundamentales de Kirchhoff, que rigen la conservación de la energía y la carga en un circuito eléctrico. Esta ley se puede expresar matemáticamente como:
	
	(2.18)

	
	(2.19)


donde VK representa el voltaje a través de cada elemento en la malla y IK es la corriente que entra o sale del nodo.
El esquema eléctrico del CRC basado en r2p2 reportado originalmente en [32] se muestra en la Figura 2.2 a) donde Vin y VO son el voltaje de entrada y salida. Los inductores y capacitores se denotan por L1, L 2, CT, y CO, respectivamente. Los MOSFETs son M1 y M2, los diodos D1 y D2 y R es la carga de tipo resistiva. Los circuitos eléctricos resultantes por la acción de conmutación de los dispositivos semiconductores se muestran en la Figura 2.2 b) y Figura 2.2 c). El comportamiento de las formas de onda de corrientes y voltajes de este convertidor se muestran en Figura 2.2 d).
Para analizar el comportamiento eléctrico del convertidor, se utiliza el principio de balance de voltios-segundo. Este principio establece que, en estado estacionario, el voltaje promedio aplicado al inductor durante un ciclo de conmutación completo debe ser cero. Este concepto puede expresarse mediante la integral del voltaje a través del inductor sobre un periodo de tiempo T [60], [97].
	
	(2.20)


El voltaje VLi(t) sobre el inductor varía en función del tiempo durante los periodos de carga DT y descarga (1-D)T. Durante el periodo de carga DT, el inductor experimenta un voltaje VLion mientras que durante el periodo de descarga (1-D)T el voltaje sobre el inductor es VLioff. Entonces, la integral se divide en dos partes correspondientes a los periodos de carga y descarga:
	
	(2.21)




a)
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b)


c)
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d)
[bookmark: _Ref169547072][bookmark: _Toc210772270]Figura 2.2. a) Convertidor reductor cuadrático basado en r2p2: b) MOSFETs cerrados. c) MOSFETs abiertos. d) Formas de onda.
Resolviendo las integrales, se tiene:
	
	(2.22)


A partir de esta relación, utilizando la ecuación (2.15) la ley de Faraday para un inductor  se puede derivar una expresión para la corriente de rizo en el inductor . Por lo que el balance de voltios-segundo se puede expresar también en función del rizo de corriente en el inductor:
	
	(2.23)


Durante el periodo de carga DT y descarga (1-D)T, el rizo en el inductor está dado por:
	

	(2.24)


Analizando el esquemático de la Figura 2.2, se puede deducir que, para el inductor L1, durante el periodo de carga y descarga se cumple:
	

	(2.25)


Usando estas ecuaciones y la relación de balance de voltios-segundo de la ecuación (2.23) se tiene:

Simplificando se obtiene 
	
	(2.26)


Por otro lado, las relaciones de voltaje que se cumplen para el inductor L2, durante el periodo de carga y descarga son:
	

	(2.27)


Usando estas ecuaciones y la relación de balance de voltios segundo de la ecuación (2.23) se tiene:

Simplificando 
	
	(2.28)


Utilizando las ecuaciones (2.26) y (2.28), y resolviendo para  y Vin se obtiene la relación de ganancia de voltaje:
	
	(2.29)


De manera similar, utilizando el principio de balance de carga en capacitores, el cual establece que, en estado estacionario, la cantidad de carga que entra y sale de un capacitor durante un ciclo de conmutación completo debe ser igual. Esto implica que la variación neta de la carga en el capacitor a lo largo del tiempo es cero. Esto se puede expresar en términos de la integral de la corriente a través del capacitor durante un periodo de tiempo T [60], [97]:
	0 
	(2.30)


La corriente  en el capacitor varía durante los periodos de carga DT y descarga (1-D)T. Durante el periodo de carga DT, el capacitor experimenta una corriente , mientras que durante el periodo de descarga (1-D)T, la corriente en el capacitor es ; por lo tanto, la integral se divide en dos partes correspondientes a los periodos de carga y descarga:
	
	(2.31)


Resolviendo las integrales, se obtiene:
	
	(2.32)


Usando la relación entre la corriente y el voltaje en un capacitor, dada por la ley de capacitancia  , para expresar el balance de carga en términos del rizo de voltaje en el capacitor  . Esta relación nos permite escribir:
	
	(2.33)


Durante los periodos de carga DT y descarga (1-D)T, el rizo de voltaje en el capacitor está dado por:
	

	(2.34)


Analizando el esquemático de la Figura 2.2, se puede deducir que, para el capacitor CT, durante el periodo de carga y descarga se cumple:
	

	(2.35)


Usando el principio de balance de carga de las ecuaciones (2.33) y (2.34) se tiene:

Simplificando se obtiene la ganancia de corriente 
	
	(2.36)


La grafica que expresa la ganancia de voltaje y de corriente respecto al ciclo de trabajo se muestra en la Figura 2.4. El estrés de voltaje y corriente en los dispositivos de conmutación están dadas por:
	
	(2.37)

	
	(2.38)

	
	(2.39)

	
	(2.40)


donde , ,, , , ,   representan el estrés de corriente y voltaje para los MOSFETs y diodos, respectivamente. 
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[bookmark: _Toc210772271]Figura 2.3. Ganancia del voltaje y la corriente del convertidor.
Mediante LVK y LCK mostradas en la sección anterior y analizando el esquemático de la Figura 2.1, se obtienen el conjunto de ecuaciones diferenciales que describen el comportamiento en cada uno de los modos de operación: Cuando los MOSFETs están cerrados y cuando están abiertos, mostradas en (2.41) y (2.42) respectivamente. 
	
	(2.41)

	
	(2.42)


Bajo la suposición que el convertidor funciona en modo de conducción continua, se obtienen las expresiones en estado estacionario o puntos de equilibrio (2.43-2.46), y los rizos de voltaje y corriente (2.47-2.50)
	
	(2.43)

	
	(2.44)

	
	(2.45)

	
	(2.46)

	
	(2.47)

	
	(2.48)

	
	(2.49)

	
	(2.50)


donde fS es la frecuencia de conmutación. 
[bookmark: _Toc210743824]Adición del filtro de entrada.
El CRCF basado en r2p2 [80] se muestra en Figura 2.4 a). donde los componentes son los mismos que en el caso del convertidor sin filtro de entrada, adicionalmente el inductor y capacitor del filtro de entrada son Lin y Cin. Los circuitos eléctricos resultantes por la acción de conmutación de los dispositivos semiconductores se muestran en la Figura 2.4 b) y en Figura 2.4 c). El comportamiento de las formas de onda de Corrientes y voltajes de este convertidor se muestran en Figura 2.4 d). 
Mediante LVK y LCK mostradas en la sección anterior y analizando el esquemático de la Figura 2.4 a), se obtiene el conjunto de ecuaciones diferenciales que describen el comportamiento en cada uno de los modos de operación: Cuando los MOSFETs están cerrados y cuando están abiertos, mostradas en (2.51) y (2.52) respectivamente. 
Bajo la suposición que el convertidor funciona en modo de conducción continua, se obtienen las expresiones en estado estacionario (2.53)-(2.58). Los rizos de voltajes y corrientes en los dispositivos son los mismos que el caso del convertidor sin filtro.
	
	(2.51)

	
	(2.52)

	
	(2.53)

	
	(2.54)

	
	(2.55)

	
	(2.56)

	
	(2.57)

	
	(2.58)




a)


b)


c)
[image: ]
d)
[bookmark: _Ref201862664][bookmark: _Toc210772272]Figura 2.4. a) Convertidor reductor cuadrático basado en r2p2 con filtro de entrada b) MOSFETs cerrados. c) MOSFETs abiertos. d) Formas de onda 
El estrés de voltaje en los dispositivos de conmutación se mantiene igual que en el caso del convertidor sin filtro. En el caso del estrés de corriente, se pueden calcular como:
	
	(2.59)

	
	(2.60)


Los parámetros del filtro de entrada dependen de la aplicación para la cual se requiere dicho filtro. Por ejemplo, si la fuente de alimentación es una onda sinusoidal con una frecuencia fP y posteriormente se somete a una rectificación trifásica, la expresión fLC < 6fP puede ser útil para ayudar a determinar el valor de los parámetros del filtro [80]. Los valores de rizo para los componentes del filtro de entrada pueden calcularse mediante las siguientes expresiones:
	
	(2.61)

	
	(2.62)


Adicionalmente, se proponen las siguientes desigualdades para la fLC y los parámetros del convertidor para evitar oscilaciones durante la respuesta transitoria y mejorar el comportamiento del sistema.
	
	(2.63)


[bookmark: _Toc210743825]ESR del capacitor del filtro de entrada.
El CRCF basado en r2p2 con parásitos se muestra en Figura 2.5. donde los componentes son los mismos que en el caso del convertidor con filtro de entrada. Adicionalmente los ESR de Cin, y CT son rin, y rT, respectivamente. Los circuitos eléctricos resultantes por la acción de conmutación de los dispositivos semiconductores se muestran en Figura 2.5 . El comportamiento de las formas de onda de corrientes y voltajes de este convertidor se pueden aproximar a las del convertidor con filtro de entrada mostradas anteriormente en Figura 2.4 d). El conjunto de ecuaciones diferenciales que describen el comportamiento en cada uno de los modos de operación se muestra en (2.61) y (2.62), las ecuaciones correspondientes a los voltajes en los capacitores se pueden aproximar por las ecuaciones (2.51) y (2.52).


a)


b)


c)
[bookmark: _Ref169552990][bookmark: _Toc210772273]Figura 2.5. a) Convertidor reductor cuadrático basado en r2p2 con filtro de entrada y parasitos. b) MOSFETs cerrados. c) MOSFETs abiertos. 
	
	(2.64)

	
	(2.65)


Bajo la suposición que el convertidor funciona en modo de conducción continua, se obtienen las expresiones en estado estacionario (2.63-2.68). Los rizos de voltajes y corrientes en los dispositivos son los mismos que el caso del convertidor con filtro.
	
	(2.66)

	
	(2.67)

	
	(2.68)

	
	(2.69)

	
	(2.70)

	
	(2.71)


donde . El estrés de voltaje en los dispositivos de conmutación se mantiene igual que en el caso del convertidor con filtro. En el caso del estrés de corriente, se pueden calcular según (2.72) y (2.73). Los valores de los parámetros y numero de parte de los componentes se muestran en la Tabla 2.1.
	
	(2.72)

	
	(2.73)


[bookmark: _Ref509177739][bookmark: _Ref512547443][bookmark: _Toc212121995]Tabla 2.1. Parámetros del convertidor.
	Parámetro
	Valor
	Numero de parte

	Voltaje de entrada Vin
	48 V
	N/A

	Voltaje de salida vO
	12 V
	N/A

	Ciclo de trabajo
	0.5
	N/A

	ESR del capacitor de entrada rin
	0.1 Ω
	N/A

	Inductor del filtro Lin
	65 µH
	N/A

	Inductor de la primera etapa L1
	52 µH
	N/A

	Inductor de la segunda etapa L2
	13 µH
	N/A

	Carga resistiva R
	0.48 Ω
	N/A

	Capacitor del filtro Cin
	470x2 µF
	W160V470M

	Capacitor de transferencia CT
	330x2 µF
	RNU1E331MDNASQ

	Capacitor de salida CO
	680x2 µF
	687AVG025MGBJ

	MOSFET M1
	N/A
	IRFP4468

	MOSFET M2
	N/A
	IRFP4004

	Diodo D1
	N/A
	DSA120C150QB

	Diodo D2
	N/A
	DSSK80-006B


[bookmark: _Toc210743826]Modelos y validación.
Unificando las ecuaciones que describen el comportamiento del convertidor en sus distintos modos de operación, es posible formular un modelo conmutado o modelo bilineal a trozos, esto se logra utilizando una función de conmutación q. Esta función indica el estado de los dispositivos de conmutación: q = 0 cuando los interruptores están apagados y q = 1 cuando están encendidos. Estos modelos se muestran en las ecuaciones (2.74), (2.75) y (2.76) para el CRC basado en r2p2, el CRCF basado en r2p2 y el CRCF basado en r2p2 con parásitos, respectivamente.
	
	(2.74)

	
	(2.75)

	
	(2.76)


A partir del modelo conmutado, es posible derivar un modelo promedio no lineal. Para lograrlo, se calcula el valor promedio de cada variable de estado, representado con un superíndice "-", y se promedia la variable q, que se relaciona directamente con el ciclo de trabajo d del sistema. Este proceso de promediado permite obtener un modelo que, aunque no lineal, ofrece una representación más simplificada y continua del comportamiento del convertidor en el tiempo lo que permite predecir el comportamiento del sistema bajo distintas condiciones de operación sin la complejidad de los cambios instantáneos entre modos de operación que representa el modelo conmutado [97]. Este modelo se muestra en (2.77), (2.78) y (2.79) para cada caso. Aplicando el procedimiento de linealización por expansión en serie de Taylor y Jacobiano presentado en la sección anterior, al modelo promediado no lineal, se obtiene el modelo linealizado en la forma (2.8). Estos modelos se muestran en (2.80), (2.81) y (2.82) para cada caso.
	
	(2.77)

	
	(2.78)

	
	(2.79)

	
	(2.80)

	
	(2.81)

	

	(2.82)


La validación de modelos representa una etapa fundamental en el desarrollo de cualquier sistema dinámico, especialmente en aplicaciones de control. En términos generales, validar un modelo significa confirmar que su comportamiento matemático representa adecuadamente la dinámica del sistema real bajo diversas condiciones de operación. La validación de los modelos propuestos se llevó a cabo mediante comparaciones de los resultados computacionales con los resultados obtenidos en el laboratorio mediante un prototipo experimental, las cuales se realizaron tanto en el dominio del tiempo como en el dominio de la frecuencia del sistema en lazo abierto, es decir, no se compara la señal de salida con la entrada de referencia. Por lo tanto, para cada entrada de referencia corresponde una condición de operación fijada. El diagrama de bloques del sistema en lazo abierto para el voltaje de salida se muestra en la Figura 2.6.
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[bookmark: _Ref179792792][bookmark: _Toc210772274]
Figura 2.6. Diagrama de bloques del sistema en lazo abierto.
Para el análisis y validación en el dominio de la frecuencia, se utilizaron las funciones de transferencia y su respuesta en frecuencia a través de diagramas de Bode. Se comparó la respuesta en frecuencia del modelo linealizado con los resultados experimentales obtenidos del prototipo de laboratorio mostrado en la Figura 2.7. Este análisis, enfocado principalmente en la dinámica del sistema y los efectos del filtro LC junto con las resistencias parásitas, permitió verificar que el comportamiento previsto por el modelo refleja con precisión el comportamiento observado en el prototipo.
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[bookmark: _Ref201864734][bookmark: _Toc210772275]Figura 2.7. Prototipo implementado en el laboratorio.
A su vez, la validación en el dominio del tiempo se presenta como una herramienta complementaria para la validación del modelo, en la cual se obtuvieron formas de onda de voltajes y corrientes utilizando un osciloscopio conectado al prototipo experimental. Estas formas de onda fueron luego contrastadas con las obtenidas a partir de simulaciones en el entorno de Simulink de MATLAB, donde se construyó un circuito equivalente que representa el comportamiento del convertidor bajo condiciones similares a las del prototipo experimental. Además de las simulaciones mencionadas, las formas de onda también se compararon con aquellas derivadas de la representación lineal en espacio de estados, obtenidas mediante el uso del bloque "State-space model" de Simulink, el cual utiliza las matrices linealizadas del sistema y los puntos de equilibrio calculados previamente. Los resultados mostraron una gran consistencia entre los datos experimentales, las simulaciones del circuito completo y la representación en espacio de estados, lo que indica que el modelo propuesto es capaz de predecir adecuadamente el comportamiento de las variables de estado del sistema, tanto en términos del voltaje como de la corriente bajo diversas condiciones de operación.
[bookmark: _Toc210743827]Dominio de la frecuencia.
El análisis en el dominio de la frecuencia es una herramienta ampliamente utilizada para comprender el comportamiento dinámico de sistemas lineales, particularmente es útil para predecir su respuesta ante señales de entrada senoidales de diferentes frecuencias. En diversos contextos, este tipo de análisis permite evaluar la estabilidad y robustez de sistemas eléctricos, mecánicos, hidráulicos y térmicos, entre otros, que son gobernados mediante sistemas de control automático [98], [99].
Este tipo de análisis se emplea comúnmente para ajustar la ganancia de controladores PID en procesos como regulación de temperatura, velocidad de motores, presión de fluidos etc. Controladores usados actualmente en la industria integran capacidades de control analógico y digital, y son capaces de usar funciones de transferencia y algoritmos basados en modelos frecuenciales para diagnosticar el comportamiento del sistema o implementar diversos esquemas de control. Esta capacidad resulta especialmente útil cuando se requiere mantener el desempeño ante perturbaciones externas, condiciones de carga variables o envejecimiento de componentes.
En el caso de los campos de electrónica de potencia y energías renovables, la respuesta en frecuencia es utilizada para validar el diseño de filtros, garantizar la estabilidad de inversores, CC CD/CD o rectificadores controlados, así como para evaluar el acoplamiento entre fuentes de energía y sus cargas. Estas técnicas permiten identificar fenómenos resonantes no deseados, y optimizar el desempeño dinámico.
A partir de la representación en espacio de estados de los modelos linealizados, y aplicando la transformada de Laplace, se obtiene una representación simbólica de las funciones de transferencia del sistema. Este procedimiento permite derivar expresiones clave para el análisis dinámico del convertidor, en particular la función de transferencia del voltaje de salida respecto al ciclo de trabajo  y la de la corriente del primer inductor respecto al ciclo de trabajo , correspondientes a los modelos resumidos en la Tabla 2.4. Estas funciones permiten estudiar en detalle el comportamiento del convertidor reductor cuadrático con filtro de entrada (CCRFI) bajo diferentes escenarios. En particular, se analiza el impacto que tiene o no tiene la resistencia serie equivalente (ESR) del capacitor del filtro. Las FT obtenidas son:
	
	(2.83)

	
	(2.84)


Las expresiones para los coeficientes son demasiado extensas para ser incluidos, sin embargo, se muestran los resultados obtenidos a partir de los diagramas de Bode, así como también la localización de los polos y ceros de las FT. Con las expresiones obtenidas en la subsección 2.2 se calcularon los valores de los parámetros del convertidor conmutado, estos valores se muestran en la Tabla 2.1. Para los resultados experimentales en lazo abierto, se realizaron una serie de pruebas y mediciones en las cuales el ciclo de trabajo de los dispositivos de conmutación se ajustó de forma manual hasta llegar al voltaje deseado. La respuesta en frecuencia experimental del prototipo CRCF fue obtenida en el laboratorio utilizando un analizador de respuesta en frecuencia, el AP Instruments 300. En la verificación de modelos mediante análisis de respuesta en frecuencia, resulta fundamental evaluar tanto la magnitud como la fase para identificar discrepancias entre el modelo linealizado y el comportamiento real del sistema. En este caso, se ha examinado el comportamiento del convertidor a través de sus funciones de transferencia, enfocándose en cómo la inclusión de filtros y elementos parásitos afecta la dinámica.
Ambas funciones de transferencia indican un comportamiento del sistema estable, debido a que sus polos están ubicados en el lado izquierdo del plano complejo-s; sin embargo, la función de transferencia del voltaje de salida respecto al ciclo de trabajo  presenta un comportamiento de fase no mínima, debido a que contienen ceros del lado derecho del plano complejo-s, lo que provoca picos de resonancia en la magnitud y cambios abruptos en la fase, por esta razón es difícil obtener un desempeño adecuado del sistema de control utilizando únicamente el lazo de voltaje [89]. Por otro lado, la función de transferencia de la corriente del primer inductor respecto al ciclo de trabajo  no tiene ceros ubicados en el lado derecho del plano complejo-s, por lo que presenta un comportamiento de fase mínima, por esta razón la corriente del primer inductor es considerada para ser retroalimentada y formar el lazo interno de control.
La Figura 2.8 muestra la respuesta en frecuencia del prototipo experimental junto con la función de transferencia de la corriente del inductor respecto al ciclo de trabajo . Asimismo, la Figura 2.9 presenta la respuesta en frecuencia del voltaje de salida respecto al ciclo de trabajo . Estas funciones de transferencia corresponden al sistema lineal del convertidor con filtro. Estas comparaciones muestran claramente diferencias significativas entre el modelo teórico y el sistema real, tanto en términos de magnitud como de fase.
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[bookmark: _Ref197293546][bookmark: _Toc210772276]Figura 2.8. Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la funcion de transferencia del primer inductor respecto al ciclo de trabajo del modelo linealizado con filtro de entrada y el prototipo experimental de laboratorio en lazo abierto.
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[bookmark: _Ref197293571][bookmark: _Toc210772277]Figura 2.9. Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la función de transferencia del voltaje de salida respecto al ciclo de trabajo del modelo linealizado con filtro de entrada y el prototipo experimental de laboratorio en lazo abierto.
En particular, las respuestas del modelo lineal predicen la aparición de picos en la magnitud a frecuencias específicas, lo cual está directamente relacionado con las frecuencias de resonancia o frecuencias de corte definidas tanto por el filtro de entrada como por el convertidor mismo. Estos picos son indicativos de fenómenos resonantes dentro del sistema, los cual están asociados con la interacción entre los elementos inductivos, los capacitivos y pasivos y como estos crean un circuito resonante que amplifica la respuesta a estas frecuencias específicas, que, para este caso, estas frecuencias de resonancia están determinados por la expresión (2.63).
En las frecuencias más bajas, ambas comparaciones presentan una magnitud y fase relativamente constantes. Esto indica que, en este rango de frecuencias, tanto el voltaje de salida, como la corriente a través del inductor L1 responden con una ganancia a variaciones en el ciclo de trabajo, además, no hay un desfase significativo entre el ciclo de trabajo y estas variables de estado.
En frecuencias medias (desde 600 Hz hasta 1200 Hz) ocurren las resonancias del convertidor.  Como se puede observar, la respuesta en magnitud en el modelo lineal con filtro se aprecian picos pronunciados, a diferencia del prototipo experimental, la respuesta presenta una atenuación en comparación con el modelo lineal. En cuanto a la fase, el prototipo experimental tiene un comportamiento menos abrupto, lo que se traduce en una diferencia de fase de 360 grados entre el modelo y el prototipo experimental, lo cual indica que en el modelo lineal con filtro se tiene una sobreestimación de desfase en esta banda de frecuencias. Esta variación en la fase tiene implicaciones directas en la dinámica del sistema. Estas diferencias son atribuibles a factores no modelados, no linealidades de los inductores y capacitores, las resistencias parásitas o efectos térmicos que suavizan los cambios en la respuesta de fase. En este sentido, esta comparación sugiere la existencia de estos ceros en el lado derecho del plano-s, e indica la necesidad de revisar ciertos aspectos del modelo
En frecuencias por encima de 5 kHz, la magnitud cae bruscamente en ambos casos. Esto indica que el sistema es incapaz de responder eficientemente a estas frecuencias debido a la atenuación natural del filtro pasivo, que está diseñado para reducir el ruido y las perturbaciones a frecuencias elevadas. La caída en la magnitud sugiere que el convertidor tiene un comportamiento de baja ganancia a estas frecuencias, lo cual es ideal para evitar amplificación de ruido, esta también es una característica benéfica al momento de diseñar el sistema de control.
En la Sección 1.3 se abordó de manera general la problemática asociada con la inclusión de un filtro LC en la etapa de entrada de un convertidor conmutado, un fenómeno ampliamente documentado en la literatura. Es bien sabido que dicho filtro introduce un par de ceros complejos conjugados en el semiplano derecho del plano complejo-s, lo que modifica la dinámica del sistema, afectando tanto la magnitud como la fase de su respuesta en frecuencia. Esto ocurre debido a la interacción entre el filtro, la fuente de alimentación y el propio convertidor. También se discutieron diversas metodologías que han sido propuestas para mitigar este problema. Entre ellas, el criterio de Middlebrook destaca como una guía práctica, ya que permite, a partir de la respuesta en frecuencia de las impedancias del filtro y del convertidor, determinar si la inclusión del filtro compromete la estabilidad del sistema. Este criterio establece una desigualdad que debe cumplirse para asegurar un comportamiento estable del sistema [100], [101], [78].
	
	(2.85)


en donde Zf (s) es la impedancia de salida del filtro de entrada, y ZC(s) es la impedancia de entrada del convertidor.  Sus valores correspondientes pueden calcularse por medio de las siguientes expresiones:
	
	(2.86)

	
	(2.87)


donde: .
La Figura 2.10 muestra el diagrama de Bode de las impedancias utilizadas en el criterio de Middlebrook. Como puede observarse, ambas impedancias presentan picos de resonancia a determinadas frecuencias, y la desigualdad establecida en la ecuación (2.85) no se cumple, lo cual indica que la estabilidad del sistema en lazo cerrado está comprometida. Si bien este criterio es una herramienta útil de diseño, su aplicación requiere el cálculo de funciones de transferencia adicionales a las necesarias para el diseño del sistema de control. En particular, se requiere obtener la impedancia de entrada del convertidor sin filtro, lo cual implica derivar la función de transferencia del voltaje de entrada respecto a la corriente de entrada . 
En este trabajo se propone una alternativa más directa: analizar las funciones de transferencia del sistema completo, sin separar el filtro del convertidor, y utilizando los mismos modelos que posteriormente se emplearán para el diseño del sistema de control. Para ilustrar este enfoque, se analizan las funciones de transferencia obtenidas a partir de los modelos linealizados del convertidor,  sin y con filtro de entrada. Los diagramas de Bode de dichas funciones, mostrados en la Figura 2.11, evidencian diferencias importantes, principalmente en la fase. La Tabla 2.5 presenta los polos y ceros asociados a cada caso, lo que permite identificar directamente el efecto que tiene la inclusión del filtro sobre la dinámica del sistema. En particular, se observa que la inclusión del filtro da lugar a dos ceros complejos conjugados en el semiplano derecho, lo que confirma la predicción teórica.
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[bookmark: _Ref197293453][bookmark: _Toc210772278]Figura 2.10. Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de las impedancias del filtro y del convertidor.
[bookmark: _Toc212121996]Tabla 2.2. Polos y ceros de la funcion de transferencia del voltaje de salida respecto al ciclo de trabajo del modelo linealizado sin y con filtro de entrada.
	Función de transferencia
	Polos
	Ceros
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[bookmark: _Ref197293340][bookmark: _Toc210772279]Figura 2.11. Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la función de transferencia del voltaje de salida respecto al ciclo de trabajo del modelo linealizado con y sin filtro de entrada.
Dado el impacto que estos ceros tienen sobre la dinámica del sistema, es necesario implementar soluciones que mitiguen su efecto. Si bien en la Sección 1.3 se discutieron estrategias propuestas en la literatura, en este trabajo se propone una alternativa distinta: considerar un modelo más completo que incluya los elementos parásitos de los componentes pasivos, en particular, la resistencia equivalente en serie (ESR) del capacitor del filtro de entrada. Se ha demostrado que, al incluir este efecto parásito en el modelo, es posible amortiguar la resonancia introducida por el filtro, lo cual estabiliza el sistema y permite una validación más precisa del modelo teórico. Este modelo completo se desarrolla en la Sección 2.4.2, y a partir del análisis de sus funciones de transferencia, se obtiene una expresión matemática que permite garantizar que la inclusión del filtro no afecte negativamente la dinámica del convertidor:
	
	(2.88)


donde  ,  y  es la máxima energía que se pierde en el capacitor del filtro de entrada en Watts.  La cota superior determina la cantidad máxima de energía que se disipará en el capacitor del filtro de entrada, mientras que la cota inferior, denominada  define el valor mínimo del ESR necesario para garantizar que los ceros complejos conjugados del lado derecho del plano-s se desplacen hacia el lado izquierdo. Esto desplazamiento asegura que la dinámica del sistema no se vea comprometida por la inclusión del filtro. Al seleccionar un capacitor cuyo ESR sea mayor al valor crítico, se logra que el sistema mantenga un comportamiento estable y adecuado. 
Utilizando los valores de la Tabla 2.1, el valor crítico de ESR se estima en 0.02 ohm. Para verificar esta hipótesis, se evaluaron las funciones de transferencia del sistema para dos valores diferentes de ESR: uno mayor y otro menor que el valor crítico, según la siguiente expresión:
	
	(2.89)


con  y . Al evaluar la función de transferencia con estos valores de ESR, los polos y ceros obtenidos se muestran en la Tabla 2.6. Este fenómeno también puede observarse claramente en los diagramas de Bode presentados en la Figura 2.12.
[bookmark: _Toc212121997]Tabla 2.3. Polos y ceros de la funcion de transferencia del voltaje de salida respecto al ciclo de traajo del modelo linealizado con filtro de entrada para dos valores distintos de ESR.
	Función de transferencia
	Valor de ESR
	Polos
	Ceros

	
	
	


	



	
	.
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[bookmark: _Ref197293369][bookmark: _Toc210772280]Figura 2.12. Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la función de transferencia del voltaje de salida respecto al ciclo de trabajo del modelo linealizado con filtro de entrada con 2 valores de ESR.
Como se puede observar, con  se obtienen tres ceros en el semiplano derecho, consecuentemente se observa un cambio en la fase adicional de 360 grados, (de manera similar a la respuesta del sistema con filtro de la Figura 2.11), lo que sugiere que la dinámica del sistema se ve alterada negativamente.  En contraste, con , solo queda un cero en el semiplano derecho, por lo que ya no se observa ese cambio adicional de 360 grados (lo que asemeja la respuesta a la del modelo lineal sin filtro de la Figura 2.10) lo que indica una mejora significativa en el comportamiento del sistema. Esto confirma que, al cumplir con la desigualdad propuesta, se logra amortiguar el efecto que el filtro de entrada tiene sobre la dinámica del sistema, mejorando significativamente su estabilidad y comportamiento.
Al reevaluar el modelo completo del convertidor conmutado, se obtuvieron los diagramas de Bode, lo cual permitió realizar una comparación más detallada entre el modelo teórico y los datos obtenidos del prototipo experimental. En particular, la Figura 2.13 ilustra la respuesta en frecuencia de la corriente del inductor  respecto al ciclo de trabajo , tanto para el modelo linealizado como para el prototipo experimental. A su vez, la Figura 2.14 muestra los resultados correspondientes para la función de transferencia del voltaje de salida respecto al ciclo de trabajo . Estos diagramas de Bode visualizar cómo, en bajas frecuencias, tanto el modelo como el prototipo experimental presentan una ganancia estable y un comportamiento de fase constante, lo cual indica que, en esta región, la dinámica del sistema no se ve significativamente afectada por la inclusión del filtro de entrada ni por los elementos parásitos. Sin embargo, en torno a la frecuencia de resonancia del filtro LC, es donde se observa la mayor diferencia. El modelo linealizado completo muestra un notable amortiguamiento de los picos de magnitud, atribuible a la inclusión de las resistencias parásitas, especialmente la resistencia equivalente en serie (ESR) del capacitor de entrada.
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[bookmark: _Ref198097420][bookmark: _Toc210772281]Figura 2.13. Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la funcion de transferencia de la corriente del primer inductor respecto al ciclo de trabajo del modelo linealizado completo y el prototipo de laboratorio en lazo abierto.
Este amortiguamiento es clave, ya que, como se puede observar, la magnitud de estos picos en las frecuencias de resonancia se reduce significativamente, lo cual suaviza la respuesta del sistema, en consecuencia, la fase no presenta el cambio adicional de 360 grados, lo que sugiere un comportamiento más estable. Esta reconsideración en el modelo permite observar un comportamiento consistente entre la respuesta del modelo propuesto el prototipo experimental. Lo cual confirma que las predicciones realizadas a partir del modelo propuesto son coherentes con el comportamiento real del sistema., validando así, la aplicabilidad y precisión del modelo propuesto
[bookmark: _Ref68109614][image: ]
[bookmark: _Ref198097424][bookmark: _Toc210772282]Figura 2.14. Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la función de transferencia del voltaje de salida respecto al ciclo de trabajo del modelo linealizado completo y el prototipo de laboratorio en lazo abierto.
[bookmark: _Toc210743828]Dominio del tiempo.
En complemento al análisis en el dominio de la frecuencia, se realizó una evaluación de la respuesta en el tiempo del convertidor. Este análisis se llevó a cabo comparando las formas de onda de las corrientes y voltajes obtenidas mediante simulación en el entorno de Simulink de MATLAB con las formas de onda capturadas experimentalmente utilizando un osciloscopio, así como con las formas de onda derivadas de la representación en espacio de estados, obtenidas mediante el bloque "State-space model" de Simulink. Se establecieron porcentajes de rizo para las corrientes en los inductores y los voltajes en los capacitores, definidos por  para la corriente y  y  para los voltajes, respectivamente. Estas proporciones pueden expresarse mediante la siguiente relación:
	
	(2.90)


	Las señales de corriente y voltaje medidas en laboratorio en el inductor y el capacitor del filtro de entrada, junto con las formas de onda obtenidas en las simulaciones y la representación en espacio de estados, se presentan en la Figura 2.15. Como se observa, la corriente a través del inductor no muestra una forma de onda pulsante, lo que indica un flujo de corriente continuo y estable. Además, el voltaje en el capacitor corresponde al valor constante de la fuente de entrada, lo cual es consistente con lo establecido en la ecuación (2.63). La consistencia observada entre las formas de onda experimentales, las simuladas y las obtenidas mediante el modelo en espacio de estados refuerza la precisión del modelo propuesto. Esto confirma que el filtro de entrada desempeña correctamente su función al mantener las señales constantes a lo largo del tiempo. 
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a)                                                      b)
[bookmark: _Ref169611510][bookmark: _Toc210772283]Figura 2.15. Formas de onda de la corriente del inductor y del voltaje del capacitor del filtro de entrada: a) Simulación y modelo lineal. b) prototipo experimental.
Los rizos de corriente en los inductores son un aspecto crítico en el diseño de convertidores conmutados, ya que impactan directamente en la eficiencia y estabilidad del sistema. En particular, el tamaño de los rizos de corriente es un indicador clave para evaluar el desempeño térmico y las pérdidas de energía en los inductores [60]. La corriente que fluye a través de los inductores L1 y L2 se muestran en Figura 2.16. En este caso, los rizos de corriente son relativamente pequeños en comparación con los valores promedio de corriente, lo cual es favorable para minimizar las pérdidas por calor y mejorar la eficiencia del convertidor. En concreto, los valores experimentales obtenidos son ∆iL1 = 3.2 A y ∆iL2 = 6.7 A., lo que representa un 12.3% y 13% de los valores promedio de corriente, respectivamente. Estos porcentajes indican que las fluctuaciones de corriente están bien contenidas, lo que contribuye a la estabilidad del circuito y a la reducción de las pérdidas por conducción en los inductores. Al comparar estos resultados experimentales con los valores esperados teóricamente, se observa un error del 1.6% en el caso de ∆iL1 y un 4% en el caso de ∆iL2. Estos pequeños márgenes de error pueden deberse a varias causas, entre ellas, ligeras variaciones en los parámetros reales del circuito, como la inductancia efectiva de los inductores o las caídas de voltaje internas. Estas discrepancias entre los valores medidos y los valores teóricos son comunes en experimentos prácticos, pero dado que los errores se mantienen dentro de un margen razonable, se puede concluir que el comportamiento de los inductores es consistente con las predicciones teóricas. Las formas de onda obtenidas en las simulaciones y los voltajes medidos con el osciloscopio en los capacitores ,  y  se presentan en la Figura 2.17. 
[bookmark: _Ref12588918][image: ]
a)                                                      b)
[bookmark: _Ref169613464][bookmark: _Toc210772284]Figura 2.16. Formas de onda de la corriente de los inductores ∆iL1 y ∆iL2 del prototipo experimental: a) Simulación con el modelo lineal. b) prototipo experimental.
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a)                                                          b)
[bookmark: _Ref169615177][bookmark: _Toc210772285]Figura 2.17. Formas de onda del voltaje en los capacitores del prototipo experimental: a)Simulación con el modelo lineal, y b) prototipo experimental.
Estos resultados muestran una estrecha correspondencia con los valores estimados mediante las expresiones matemáticas propuestas para el diseño del convertidor. En particular, el voltaje de salida , asociado al capacitor  es un indicador crítico para la calidad del voltaje suministrado por el convertidor. El rizo observado en , como se ilustra en la Figura 2.18, tiene un valor de 0.13 V, lo que representa aproximadamente el 0.5% del valor promedio del voltaje de salida. Este rizo también es consistente con los cálculos teóricos. Esta correspondencia no solo demuestra la robustez del modelo y la precisión de las ecuaciones utilizadas para determinar el tamaño y las características de los componentes, sino que también refuerza la confianza en que el convertidor es capaz de mantener un rendimiento óptimo, minimizando las fluctuaciones de voltaje y garantizando la estabilidad en la salida en condiciones de operación reales.  La Tabla 2.4 presenta una comparación de diversas características entre diferentes convertidores reportados en la literatura reciente. Este análisis comparativo permite evaluar el desempeño del CRCF propuesto frente a otras topologías. Los parámetros considerados incluyen el número de dispositivos: inductores (L), capacitores (C), transistores MOSFET (M) y diodos (d), así como también el nivel de estrés de voltaje sobre los dispositivos semiconductores, el tipo de corriente de entrada, la ganancia de voltaje, la potencia y eficiencia de salida. 
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a)                                                          b)
[bookmark: _Ref197293766][bookmark: _Toc210772286]Figura 2.18. Formas de onda del rizo de voltaje en el capacitor de salida del prototipo: a) Simulación con el modelo lineal, y b) prototipo experimental.
El convertidor CRCF destaca con una eficiencia del 92.3% a plena carga, lo que refleja la efectividad del diseño tanto en términos de conversión de energía como de minimización de pérdidas. Este nivel de eficiencia lo coloca entre las tecnologías más competitivas, en particular cuando se le compara con otros convertidores de una o dos elementos activos de conmutación. Por ejemplo, el convertidor Single-switch QBC reportado en la referencia [32] presenta una eficiencia de solo el 80% para una potencia de salida mucho menor (25 W), mientras que un diseño similar, pero con dos dispositivos de conmutación alcanza solo un 78%. Esto subraya la capacidad del CRCF para ofrecer una mayor eficiencia energética incluso cuando opera a mayores niveles de potencia. A pesar de que existen diseños que logran eficiencias cercanas, como el convertidor QBC reportado en [102], con una eficiencia del 91.5%, el convertidor propuesto destaca por su capacidad para mantener una alta eficiencia sin recurrir a técnicas avanzadas de reducción de pérdidas. Este análisis comparativo refuerza la competitividad del CRCF, demostrando su viabilidad en aplicaciones donde la eficiencia energética es crucial, como es el caso de sistemas con grandes demandas de potencia y requisitos de fiabilidad.


[bookmark: _Toc212121998]Tabla 2.4. Comparación de convertidores
	Convertidor
	Corriente de entrada
	Numero de dispositivos
	Estrés de voltaje
	Voltaje de entrada
	Voltaje de salida
	Ganancia de voltaje
	Potencia de salida
	Eficiencia

	
	
	L
	C
	M
	d
	MOSFET
	Diodo
	
	
	
	
	

	Propuesto CRCF
	Constante
	3
	3
	2
	2
	
	
	48 V
	12 V
	
	300 W
	92.3 %

	[bookmark: _Hlk211453532]Single-switch QBC  [32]
	Pulsante
	2
	2
	1
	3
	
	N/A
	97 V
	5 V
	
	25 W
	80 %

	Two-switch QBC [32]
	Pulsante
	2
	2
	2
	2
	
	
	97 V
	5 V
	
	25 W
	78 %

	Single-switch Semi-QBC [103]
	Constante
	2
	3
	1
	4
	
	
	60 V
	36 V
	
	50 W
	87 %

	Single-Switch QBC [16]
	Pulsante
	2
	2
	1
	3
	N/A
	N/A
	42 V
	12 V
	
	28 W
	60 %

	QBC (LED applications) [104]
	NA
	2
	2
	1
	3
	N/A
	N/A
	≈ 250 V
	170 V
	
	<5 W
	70-80 %

	QBC in CCM (simulated) [105]
	NA
	2
	2
	1
	3
	N/A
	N/A
	24 V
	10 V
	
	10 W
	90 %

	Switched-capacitor QBC [23]
	Pulsante
	2
	3
	1
	6
	N/A
	N/A
	36 V
	1.5 V
	
	30 W
	75 %

	QBC (losseless) [102]
	Pulsante
	4
	4
	2
	6
	N/A
	N/A
	180 V
	60 V
	N/A
	400 W
	91.5 %

	Transformerless QBC [106]
	Pulsante
	5
	6
	3
	7
	
	
	1000 V-600 V
	20 V
	
	400 W
	90%-85%

	Transformerless QBC [107]
	Pulsante
	2
	2
	1
	3
	N/A
	N/A
	48 V
	5 V
	
	120 W
	91 %


[bookmark: _Toc496723652][bookmark: _Toc496724244]

[bookmark: _Toc210743829]CAPÍTULO 3. DISEÑO DEL CONTROLADOR
[bookmark: _Toc496723653][bookmark: _Toc496724245]En este capítulo se aborda brevemente las ventajas de un sistema de control para el convertidor, se presenta el procedimiento del diseño e implementación analógica del controlador en modo corriente. Se discuten las condiciones para asegurar estabilidad y finalmente se presentan resultados experimentales en el laboratorio para evaluar la precisión y desempeño del regulador. .
En la actualidad, el control automático es esencial en la operación de una gran cantidad de sistemas en diversas áreas, como por ejemplo sistemas y procesos industriales, plantas fotovoltaicas, sistemas HVAC, robótica, vehículos eléctricos, equipos médicos y sistemas de generación y distribución de energía, entre muchas otras. El control automático permite corregir en tiempo real las variaciones en la señal controlada provocadas por múltiples factores: como lo son desgaste de componentes, incertidumbres paramétricas,  perturbaciones externas o cambios en las condiciones de operación del sistema.  En la sección anterior se abordó de manera breve el sistema de control en lazo abierto, en el cual, la exactitud de la señal de salida depende de la calibración, esto significa establecer una relación entre la señal de entrada o referencia y la señal de salida con el fin de obtener la regulación deseada. Este tipo de sistemas de control, aunque suelen ser económicos y sencillos, carecen de robustez en condiciones de operación variables, por lo que se suelen utilizar solamente en operaciones no críticas [84], [86].
En casos donde se requiere un alto desempeño en el proceso controlado, la señal de salida, en este caso el voltaje de salida , debe ser retroalimentada y comparada con la señal de referencia , esto provoca una diferencia que es procesada por el controlador, el cual genera una señal normalmente conocida como señal de error  Esta señal es proporcional a dicha diferencia y actúa para corregir el error en la señal de salida de forma continua, compensando las incertidumbres paramétricas, las no linealidades, y las perturbaciones  en el sistema, como lo son variaciones en la demanda de corriente de salida o en el voltaje de la fuente de alimentación, por ejemplo, las baterías de ion-litio, presentan cambios en su valor de voltaje de salida superiores al 15% de su voltaje nominal, los cuales dependen de varios factores tales como su estado de carga, temperatura de operación y voltaje nominal entre otros [108] [109] [110]. El diagrama de bloques de un sistema de control realimentado típico se muestra en Figura 3.1. 
[image: ]
[bookmark: _Ref179792948][bookmark: _Toc210772287]Figura 3.1. Diagrama de bloques del sistema en lazo cerrado
[bookmark: _Toc210743830]Efectos del control por retroalimentación.
La corrección continua del error es solamente uno de los efectos que el control por retroalimentación ofrece. Si se diseña adecuadamente, el controlador ofrece otras importantes características, por ejemplo, mejora la sensibilidad del sistema ante variaciones paramétricas, perturbaciones y ruido, así como también tiene efectos sobre la ganancia global, la estabilidad, el ancho de banda, la respuesta transitoria y mejora la respuesta en frecuencia del sistema [85], [98], [84], [85], [111]. Estas propiedades se traducen en mejoras concretas en una amplia gama de aplicaciones reales. Por ejemplo, el control de velocidad de motores eléctricos, el control de temperatura en hornos industriales o procesos químicos, regulación de voltaje en redes eléctricas, o bien en aeronáutica y robótica, el control de posición y movimiento [98], [99], [111].
1.1.1) [bookmark: _Toc210743831]Ganancia global y estabilidad.
Considerando el sistema de control en lazo cerrado de la Figura 3.1, donde la función de transferencia del voltaje de salida respecto al ciclo de trabajo es . Asumiendo perturbaciones nulas, es decir , y retroalimentación unitaria con , utilizando algebra de bloques se tienen las siguientes relaciones entre señales:
	
	(3.1)

	
	(3.2)

	
	(3.3)


Obteniendo la relación entrada-salida resulta:
	
	(3.4)


Como se observa en la ecuacion anterior, la retroalimentación afecta la ganancia de un sistema no realimentado por un factor de . 
[bookmark: _Toc210743832]Reducción de la sensibilidad.
En la práctica, existen una serie de condiciones que deben tomarse en cuenta al momento de diseñar el controlador, por ejemplo, todos los sistemas físicos están sujetos a señales exógenas y ruido durante su operación. Estas señales pueden causar variaciones en la señal de salida. También resulta inexacto considerar los parámetros de un sistema como estacionarios o constantes, ya que todos los elementos físicos tienden a cambiar sus propiedades debido al paso del tiempo o bien a condiciones ambientales. En términos generales, un sistema de control eficiente debe ser insensible a estas variaciones paramétricas, ruido y perturbaciones externas, y la vez sensible a las señales de entrada. 
Considerando los sistemas en lazo abierto de la Figura 2.6 y el sistema de control en lazo cerrado de la Figura 3.1 con perturbaciones nulas, es decir , y que, debido a variaciones paramétricas, la función de transferencia  cambia a , donde , representa la variación paramétrica, tal que . Aplicando algebra de bloques, la salida del sistema en lazo abierto y en lazo cerrado están dadas por (3.5) y (3.6) respectivamente.
	
	(3.5)

	
	(3.6)


Por lo tanto, el cambio en el voltaje de salida del sistema en lazo abierto y en lazo cerrado están dadas por (3.7) y (3.8), respectivamente.
	
	(3.7)

	
	(3.8)


Es claro ver que, en el caso de los sistemas de control en lazo abierto, el cambio en la señal de salida es muy susceptible a las variaciones paramétricas, en cambio en el caso del sistema en lazo cerrado, la variación en la salida se reduce por el factor , es decir, es menos sensible a dichas variaciones. 
Considerando el sistema en lazo abierto de la Figura 3.4 y el sistema en lazo cerrado de la Figura 3.1, ambos con perturbaciones distintas de cero, es posible observar el efecto que tiene un sistema retroalimentado ante el ruido y perturbaciones externas. El cambio en la señal de salida  en el sistema en lazo abierto y en lazo cerrado está dado por (3.9) y (3.10) respectivamente:
	
	(3.9)

	
	(3.10)


Dado que el efecto de la retroalimentación sobre el ruido y perturbaciones depende en gran medida de en qué parte del sistema y en que rangos de frecuencia ocurren, no se pueden obtener conclusiones generales. Sin embargo, como lo indica la expresión (3.10), claramente, se observa que, de manera similar a la reducción de la sensibilidad ante variaciones paramétricas, el cambio en la salida producida por perturbaciones o ruido se reduce por el factor .
Cabe destacar que estos términos, al estar en función de la frecuencia, la magnitud de  puede variar en distintos rangos de frecuencias. Retomando la definicion de estabilidad BIBO, dada en la seccion 2.1.2, la cual se refiere a la capacidad del sistema para producir una salida acotada cuando se le presenta una entrada acotada, es claro ver que, considerando la relación entrada-salida de la expresión (3.10), si la magnitud de  se viola la definición de estabilidad, ya que la salida del sistema resulta infinita para cualquier entrada finita, por lo tanto, el efecto general de la realimentación puede mejorar la estabilidad o ser perjudicial si no se aplica adecuadamente.
[bookmark: _Toc210743833]Esquema del control por retroalimentación.
Existen distintos enfoques para el diseño del lazo de control bien establecidos en teoría de control, así como también nuevas metodologías propuestas en la literatura, como por ejemplo diseño por asignación de polos y ceros, compensación por adelanto/atraso, diseño H∞, moldeo de ganancia de lazo entre otras. [112][113][114],[115],[116]. En este trabajo, el criterio adoptado es el moldeo de ganancia de lazo, ya que permite modificar directamente la respuesta en frecuencia del sistema para cumplir con ciertos criterios de desempeño, lo cual garantiza el cumplimiento simultáneo de requisitos de regulación, estabilidad, robustez y velocidad de respuesta [86], [84].
a)	La pendiente de la ganancia de lazo en la frecuencia de cruce debe ser aproximadamente de −20 dB/dec. Esto asegura un buen compromiso entre rechazo a perturbaciones y respuesta ante señales de referencia.
b)	Para una buena regulación, la ganancia de lazo debe ser alta en bajas frecuencias, y baja en frecuencias elevadas. Esto garantiza que el sistema siga de forma precisa la referencia y reduzca el error en estado estacionario.
c)	Para una mejor velocidad de respuesta, es deseable un alto ancho de banda. Un mayor ancho de banda implica que el sistema puede responder con mayor rapidez a los cambios en la referencia o en las perturbaciones.
d)	Para obtener robustez, se deben mantener márgenes de ganancia y de fase suficientemente amplios. 
Los márgenes de ganancia y de fase deben mantenerse positivos para garantizar la estabilidad del sistema en lazo cerrado. En la práctica, valores de margen de ganancia comprendidos entre 2 y 12 dB, y márgenes de fase en el rango de 30° a 60°, proporcionan un equilibrio adecuado entre estabilidad, ancho de banda y robustez del sistema de control. Estos valores permiten asegurar una respuesta suficientemente rápida sin comprometer la seguridad ante variaciones de los parámetros del sistema o perturbaciones externas [84],[86].
Los dos esquemas fundamentales de control para convertidores conmutado son el control modo-voltaje (un solo lazo de retroalimentación) y el control modo-corriente (dos lazos de retroalimentación). Como se mencionó en la subsección 2.8, es muy difícil de alcanzar la estabilidad utilizando como única variable de retroalimentación el voltaje de salida, ya que la función de transferencia  es de fase no minima al tener ceros de lado derecho del plano complejo. Por lo que el esquema de control seleccionado para este trabajo es el control en modo-corriente. Este esquema presenta ventajas sobre el de modo-voltaje ya que utiliza como segunda variable retroalimentada la corriente de entrada del inductor, mejorando la respuesta transitoria y prestando protección contra sobrecargas de corriente provenientes de la fuente de alimentación. Por lo tanto, el utilizar esta variable de estado en el lazo interno, será de importancia crucial tanto desde el punto de vista de desempeño como de implementación.  Como ya se mostró, la función de transferencia del inductor de la etapa de entrada al ciclo de trabajo tiene un comportamiento de fase mínima, por lo que esta será la apropiada para retroalimentarse en el lazo interno de corriente. 
El diagrama de bloques del sistema en lazo cerrado se muestra en la Figura 3.2, en donde Vramp representa la amplitud de la señal tipo rampa que se compara con la señal de control. La función F(s) representa a un filtro pasa baja que incluye un polo a alta frecuencia y G(s) representa a un compensador de alta ganancia que se añade al lazo interno de control. El voltaje  es el valor deseado, N y H son las ganancias de los sensores de corriente y voltaje respectivamente, y PI(s) representa al controlador del lazo externo de voltaje.
[image: ]
[bookmark: _Ref197295879][bookmark: _Toc190448113][bookmark: _Toc210772288]Figura 3.2. Diagrama de bloques del esquema de control.
[bookmark: _Toc210743834]Implementación del sistema de control por retroalimentación.
La implementación de lazos de control puede llevarse a cabo por diferentes medios, dependiendo de diversos factores como por ejemplo el propósito,  el tipo de sistema, el nivel de precisión requerido, el entorno de aplicación etc. Entre las alternativas más comunes se encuentran: Controladores analógicos, que utilizan amplificadores operacionales y componentes pasivos para implementar las funciones y ganancias del controlador, PLCs con funcionalidades integradas, los cuales no solo son capaces de controlar la secuencia de operación de procesos industriales, como plantas químicas, o maquinaria industrial, sino que también monitorean y ajustan parámetros y variables en tiempo real. Microcontroladores o DSPs que permiten implementar controladores digitales de alta precisión, con capacidad de muestreo y procesamiento en tiempo real y FPGAs y SoCs, usados en aplicaciones que requieren una respuesta rápida del sistema de control, como convertidores de potencia de alta frecuencia [3], [117], [4], [118].
En este trabajo se optó por una implementación analógica, ya que se buscó mantener la simplicidad del diseño y evaluar el desempeño del sistema con componentes básicos de control con retroalimentación. El sistema de control se desarrolló diseñando un lazo interno de corriente, encargado de garantizar una respuesta transitoria rápida y estable, y un lazo externo de voltaje, encargado de mantener la señal de salida en el valor de referencia deseado [119].
[bookmark: _Toc190459687][bookmark: _Toc210743835]Diseño del lazo interno o de corriente.
La principal función del lazo interno es producir una respuesta transitoria rápida. Consiste en un filtro pasa baja F(s) y un compensador de alta ganancia G(s) que tienen las siguientes funciones de transferencia:
	
	(3.11)

	
	(3.12)


[bookmark: _Hlk187170571]en donde  es la localización del cero del compensador que deberá estar colocado a una frecuencia menor que las de los filtros LC producidos naturalmente por los inductores y capacitores del convertidor. En la práctica este se coloca al menos una década por debajo de la frecuencia de conmutación del convertidor. El valor de este cero está dado por la relación con respecto a los elementos físicos que forman al controlador analógico de  Por lo tanto, a partir de esta expresión es posible obtener los valores de la resistencia  y el capacitor . La ganancia del compensador se calcula por medio de la relación  , y debe satisfacer la desigualdad:
	
	(3.13)



A partir de esta relación, es posible calcular el valor del componente .  Finalmente, para proporcionar inmunidad al ruido de la corriente del inductor, el polo de alta frecuencia se coloca a una frecuencia igual o superior a la mitad de la frecuencia de conmutación, y su relación está dada por , por lo que a partir de ella es posible calcular el valor del capacitor  .
Por lo tanto, la ley de control de lazo de corriente quedará dada por:
	
	(3.14)


[bookmark: _Toc190459688][bookmark: _Toc210743836]Diseño del lazo externo de voltaje.
Una vez que el lazo interno se ha sintonizado, el lazo externo o de voltaje del controlador se diseña.  Este, está formador de un sensor de voltaje con una ganancia de valor H y un controlador-PI(s) cuya función de transferencia queda dada por:
	
	(3.15)


donde  y  son el tiempo de integración y la ganancia proporcional, los cuales están dados por  y . El propósito de PI(s) es proporcionar una alta ganancia al controlador a bajas frecuencias; por lo tanto, el valor de la resistencia   y el capacitor  debe seleccionarse de manera que  se coloca al menos una década debajo de la frecuencia de conmutación del convertidor. El valor de la ganancia se selecciona de manera que se obtengan los márgenes apropiados de fase y ganancia del lazo de voltaje conforme la expresión:
	
	(3.16)



Esta ganancia se ajusta en el circuito del controlador por medio de la relación . Es importante observar que las expresiones (3.13) y (3.16) proveen una primera aproximación de los valores de las ganancias de los lazos interno y externo del controlador; por lo que, de manera subsecuente, un proceso de sintonización iterativa debe llevarse a cabo para su cálculo de forma que se garantice la estabilidad robusta del regulador. La expresión del este lazo en el regulador físico está dada por:
	
	(3.17)


En la Figura 3.3, se muestra el circuito eléctrico-electrónico del esquema de control propuesto para el CRCF, el cual consta de dos amplificadores operacionales, resistencias y capacitores. Este tipo de implementación se eligió con la idea de que el regulador pueda integrarse en un módulo compacto, simple y de muy bajo costo que pueda conectarse a los equipos a bordo. Otra posible opción para su implementación, es el programarlo de manera digital mediante un microcontrolador.
El esquema de control aplicado al CRCF fue diseñado de acuerdo al criterio mencionado anteriormente. Los valores del regulador están mostrados en la Tabla 3.1. La ganancia H para el sensor de voltaje fue implementado en el laboratorio con un divisor de voltaje. Un transductor de corriente de efecto Hall, modelo LA-55P de la compañía LEM, es usado para sensar la corriente del primer inductor. 


[bookmark: _Ref197295938][bookmark: _Toc190448114][bookmark: _Toc210772289]Figura 3.3. Regulador del CRCF basado en r2p2.

[bookmark: _Toc212121999]Tabla 3.1. Valores de elementos y parámetros del regulador.
	[bookmark: _Hlk147957308]Componente
	Valor
	Parámetro
	Valor

	

	10 kΩ
	

	1.5 kHz

	

	15 kΩ
	

	0.6

	

	150 pF
	

	54 kHz

	

	10 ηF
	N
	0.1

	

	33 nF
	

	0.8

	

	2.2 kΩ
	

	2.1 kH

	

	2.7 kΩ
	H
	1

	

	18 kΩ
	-
	-

	

	30 kΩ
	-
	-


[bookmark: _Toc210743837]Resultados experimentales 
La comparación directa entre los resultados obtenidos en lazo abierto y en lazo cerrado permiten evaluar de manera directa la efectividad del controlador implementado para estabilizar el voltaje de salida ante diversas perturbaciones. A diferencia del análisis en lazo abierto, donde el convertidor opera sin retroalimentación; y por lo tanto, expone su comportamiento natural ante variaciones externas, el estudio en lazo cerrado revela la capacidad del controlador para corregir estas fluctuaciones y mantener la variable de interés en el punto de operación deseado, lo cual garantiza la operación óptima de cargas sensibles que requieren un voltaje constante para un funcionamiento seguro y consistente. Esto mejora la fiabilidad del convertidor en aplicaciones que demandan alta precisión y estabilidad en el suministro de energía.
[bookmark: _Toc210743838]Lazo abierto.
El comportamiento del convertidor se evalúa en lazo abierto bajo condiciones variables de carga, lo que se traduce en variaciones abruptas en la demanda de potencia del convertidor. El diagrama de bloques del convertidor en lazo abierto con perturbaciones se muestra en la Figura 3.4. Esto se realizó con una configuración que somete al convertidor a variaciones de tipo escalón en la corriente de salida. Para ello, se conectó una carga adicional en paralelo a la carga nominal del convertidor, tal como se muestra en la Figura 3.5. La prueba consistió en una conmutación constante al MOSFET de carga M a una frecuencia de 5 Hz, lo que permite observar cómo responde el convertidor ante estas perturbaciones.
Durante el proceso de conmutación del MOSFET de carga cuando este está encendido, la carga demanda una corriente de 25 A, lo que corresponde a una potencia de 300 W, es decir, el 100% de la potencia nominal del convertidor. En cambio, cuando el MOSFET de carga está apagado, la carga reduce su demanda a 5 A, lo que equivale a 60 W, o el 20% de la potencia nominal. Este cambio en la carga genera un escenario ideal para evaluar la robustez del convertidor ante variaciones significativas en el consumo de energía. 
La respuesta del convertidor a estos cambios se llevó a cabo tanto en simulaciones como en pruebas experimentales, cuyos resultados se muestran en la Figura 3.6. En ambos casos, el voltaje de salida experimenta fluctuaciones significativas debido a los cambios en la carga. Las formas de onda capturadas en el osciloscopio revelan sobretiros que alcanzan hasta los 17 V, mientras que el valor del voltaje en estado estable se sitúa en 14 V cuando se aplican estos cambios. Este valor representa un error del 16% respecto al voltaje deseado, lo que evidencia que, en condiciones de lazo abierto, el convertidor no es capaz de regular adecuadamente el voltaje de salida frente a variaciones abruptas de la carga.
Las fluctuaciones observadas, tanto en los sobretiros como en el valor en estado estable, indican la aparición de oscilaciones transitorias de alta frecuencia provocadas por los cambios rápidos de carga. Estas oscilaciones surgen debido al desequilibrio temporal entre la energía almacenada en los elementos reactivos y la energía demandada por la carga, lo que puede comprometer la estabilidad y la fiabilidad del sistema [1], [60]. Por esta razón, es necesario implementar un controlador robusto, capaz de amortiguar dichas variaciones y mantener el voltaje de salida dentro de límites aceptables.
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[bookmark: _Ref179801295][bookmark: _Toc210772290]Figura 3.4. Diagrama de bloques del convertidor en lazo abierto con perturbaciones.


[bookmark: _Ref513497321][bookmark: _Toc210772291]Figura 3.5. Circuito para cambios de carga.
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[bookmark: _Ref169623753][bookmark: _Toc210772292]Figura 3.6. Respuesta del voltaje de salida ante cambios de carga tipo escalón del prototipo experimental en lazo abierto.


[bookmark: _Toc210743839]Lazo cerrado.
Aunque si bien el desempeño de un sistema de control se mide más comúnmente por sus características en el dominio del tiempo, como lo son el sobre impulso, tiempo de levantamiento, de asentamiento, etc. Estos se vuelven difíciles de aplicar de forma generalizada y requieren aproximaciones a sistemas de segundo orden para ser manejables analíticamente [85]. Por otro lado, el dominio de la frecuencia ofrece una serie de herramientas graficas como lo son la carta de Nichols, el criterio de Nyquist o los diagramas de Bode, entre otras, que no está limitados a sistemas de bajo orden, y que debido a la correlación que existe con el desempeño en el dominio del tiempo, es posible predecir su comportamiento a partir de su respuesta en frecuencia. El criterio de Nyquist, por ejemplo, es un método riguroso que establece una condición necesaria para la estabilidad de sistemas en lazo cerrado. Según este criterio, la estabilidad del sistema se puede determinar contando la cantidad de vueltas que realiza el diagrama de Nyquist alrededor del punto crítico (-1+j0) en el plano complejo, en relación con los polos en el semiplano derecho del sistema abierto. Sin embargo, en la práctica, suele utilizarse su contraparte basada en el análisis de Bode, debido a su facilidad para identificar los indicadores típicos y más relevantes en análisis y diseño de sistemas de control: los márgenes de fase y de ganancia [96], [84]. El análisis de estos indicadores sobre la ganancia de lazo ofrece una medida cuantitativa del desempeño y robustez del regulador, indicando hasta qué punto el sistema puede tolerar variaciones en parámetros o perturbaciones antes de volverse inestable. Los márgenes de ganancia y de fase indican cuánto puede aumentar la ganancia y variar la fase del sistema, respectivamente, antes de que el sistema entre en una condición de inestabilidad. 
Como se observa en la Figura 3.7, la respuesta experimental muestra un excelente seguimiento del modelo teórico, aunque con ligeras diferencias en ciertos rangos de frecuencia. Estas diferencias se atribuyen principalmente a parásitos no modelados, así como también al calentamiento de los componentes o efectos no lineales presentes en el prototipo real. No obstante, el comportamiento general es suficientemente congruente para validar el modelo lineal propuesto: En bajas frecuencias (por debajo de 1 kHz), la ganancia de lazo muestra una pendiente constante de -20 dB/década, típica de un sistema con acción 
integradora. Está pendiente, introducida por el controlador PI, garantiza un error mínimo en estado estacionario; y por lo tanto, una excelente regulación, ya que el sistema es muy sensible a la señal de referencia y puede seguirla con precisión, incluso ante perturbaciones de baja frecuencia ( lo que se confirma con la respuesta del voltaje de salida frente variaciones tanto en el voltaje de entrada como en la carga mostrados en Figura 3.8 y Figura 3.9 respectivamente). Aunque la ganancia no es constante en dB, sigue siendo alta en este rango de frecuencias, lo cual cumple con el criterio (b) de diseño [84], [96].
A partir de la frecuencia de cruce (~2 kHz), la ganancia decrece con una pendiente aproximada de -20 dB/década, lo cual es característico de un sistema de primer orden, eso cumple con el criterio (a). Esta pendiente es fundamental para garantizar una reducción de la sensibilidad del sistema frente a perturbaciones de alta frecuencia, como ruido de conmutación, y al mismo tiempo evitar amplificación no deseada, mejorando la inmunidad del sistema [86].
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[bookmark: _Ref196229324][bookmark: _Toc210772293]Figura 3.7. Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de  del modelo linealizado completo y el prototipo de laboratorio en lazo cerado.

Como se mencionó en el criterio c), el ancho de banda determinado por la frecuencia de cruce está directamente relacionado con la velocidad de respuesta del sistema ante perturbaciones. En este caso, se encuentra en torno a los 2 kHz, lo que indica que el regulador puede actuar con rapidez para contrarrestar perturbaciones, sin comprometer la estabilidad. Asimismo, el comportamiento suave de la fase, sin inflexiones abruptas ni giros pronunciados, así como también la ausencia de picos en la magnitud, sugieren que el sistema está bien compensado y presenta buena amortiguación ante fenómenos resonantes, gracias tanto al diseño del controlador, así como la presencia de resistencias parásitas en el modelo.
Finalmente, el sistema muestra márgenes de ganancia y fase adecuados, lo que cumple con el criterio (d) de robustez. El modelo teórico predice un margen de ganancia y de fase de aproximadamente 6 dB, y 30 grados, respectivamente. Sin embargo, para el caso de la respuesta del sistema experimental demuestra que estos valores se lograron mejorar, el margen de ganancia es de aproximadamente 16 dB, mientras que el margen de fase se encuentra cercano a 40°. Este análisis en respuesta en frecuencia a través de los diagramas de Bode confirma que el sistema no solo es estable y rápido, sino también robusto y confiable, ya que al cumplir con todos los criterios de diseño establecidos posee un alto grado de tolerancia ante variaciones paramétricas. Además, la consistencia entre los resultados experimentales y teóricos valida el enfoque basado en el dominio de la frecuencia utilizado en este trabajo.
Una vez confirmado el cumplimiento de los criterios de diseño en el dominio de la frecuencia, se realizaron pruebas adicionales en el dominio del tiempo con el objetivo de validar empíricamente el comportamiento dinámico del sistema, emulando condiciones reales de operación. Aunque el análisis frecuencial constituye la base del diseño y la evaluación del regulador, estas pruebas refuerzan los hallazgos previos y permiten visualizar directamente el impacto del controlador ante perturbaciones típicas en el dominio del tiempo. La respuesta del sistema ante variaciones bruscas en la carga se muestra en la Figura 3.8. Estas perturbaciones fueron implementadas de la misma manera que en el caso del sistema en lazo abierto presentadas en la sección 2.3, la cual conmuta una carga de 60 W a 300 W. Como puede observarse en esta gráfica, el voltaje de salida permanece prácticamente constante, sin presentar oscilaciones ni caídas significativas durante las transiciones entre estados de carga. Este comportamiento confirma que el sistema de control implementado posee un tiempo de respuesta corto y un régimen transitorio bien amortiguado, características que ya se anticipaban por el ancho de banda y el margen de fase obtenidos en los diagramas de Bode. El hecho de que el voltaje no fluctúe de manera perceptible valida que el sistema puede compensar de forma efectiva las variaciones súbitas en la corriente demandada por la carga, manteniendo una entrega estable de energía.
Complementariamente se emularon condiciones inestables en el suministro de energía provenientes de la fuente de alimentación, esto se llevó a cabo mediante una variación sinusoidal en el voltaje de entrada a una frecuencia de 2 Hz. Como se observa en la Figura 3.9, a pesar de esta condición de entrada perturbada, el sistema es capaz de mantener un voltaje de salida constante. Este tipo de respuesta es especialmente valioso en aplicaciones donde las fuentes de alimentación pueden presentar fluctuaciones, ruidos o degradación por envejecimiento del equipo, como ocurre comúnmente en entornos industriales o en vehículos eléctricos con baterías de ion-litio en distintos estados de carga.
En conjunto, estos resultados obtenidos, tanto en el dominio de la frecuencia, como en el dominio del tiempo, no solo corroboran la estabilidad del sistema en condiciones reales y bajo diferentes tipos de perturbaciones. Lo anterior es especialmente relevante en aplicaciones donde se conectan cargas sensibles que requieren de un suministro de energía libre de oscilaciones o interrupciones.  También se refuerza la validez del modelo y del enfoque de diseño basado en el dominio de la frecuencia, justificando la elección de esta metodología para el análisis y sintonización del sistema de control.
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[bookmark: _Ref197296046][bookmark: _Toc210772294]Figura 3.8. Respuesta del voltaje de salida en lazo cerrado ante variaciones de tipo escalón en la carga
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[bookmark: _Ref197296049][bookmark: _Toc210772295]Figura 3.9. Respuesta del voltaje de salida en lazo cerrado ante variaciones del tipo sinusoidal en la fuente de alimentación. 
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CONCLUSIONES Y TRABAJO FUTURO
Este capítulo presenta una discusión general sobre el esquema propuesto para el procesamiento de energía en vehículos híbridos, destacando el papel fundamental que desempeñan los convertidores reductores DC-DC. Posteriormente, se ofrece una perspectiva sobre futuras líneas de investigación en esta área.
[bookmark: _Toc210743841]Conclusiones.
Actualmente, la industria automotriz atraviesa una etapa de transformación profunda. Uno de los cambios más relevantes es la creciente electrificación de los vehículos. Ante esta demanda creciente, el uso de una red eléctrica de 48 V ha cobrado relevancia como alternativa para alimentar cargas de mayor potencia con un cableado más delgado y eficiente. Una arquitectura híbrida de voltaje dual, que combina una red tradicional de 12 V con una red de 48 V, ha sido propuesta en vehículos híbridos suaves mediante baterías de ion-litio de 48 V. Estas baterías, si bien ofrecen ventajas en densidad energética y rendimiento, requieren condiciones de operación rigurosas, como la minimización de rizos de corriente, a fin de preservar su vida útil.
Para generar el voltaje de 12 V a partir de la red de 48 V, se propone el uso de un convertidor reductor con alta eficiencia. Sin embargo, la corriente de entrada pulsante generada por este tipo de convertidores obliga a considerar topologías que presenten una corriente no pulsante en la entrada, o bien incorporar un filtro pasa-bajas para suavizar los rizos. Esta incorporación altera la dinámica del sistema, comprometiendo la estabilidad del sistema en lazo cerrado. En este trabajo se demostró que, al utilizar como variable de realimentación la corriente del primer inductor, la cual presenta un comportamiento de fase mínima, es adecuada para el diseño de sistemas de control robustos. Además, se identificó que la resistencia parásita (ESR) del capacitor del filtro juega un rol determinante, ya que si es demasiado baja puede inducir nuevamente ceros en el semiplano derecho. Por lo tanto, es fundamental seleccionar capacitores con valores adecuados de ESR para preservar la estabilidad y el desempeño dinámico.
El sistema de control propuesto se diseñó utilizando técnicas en el dominio de la frecuencia, particularmente a través del moldeo de la ganancia de lazo. Este enfoque permite garantizar márgenes adecuados de ganancia y fase, asegurar una alta capacidad de rechazo a perturbaciones, buena precisión de seguimiento y un comportamiento dinámico con buen amortiguamiento. La respuesta en frecuencia del sistema validó que el regulador es capaz de mantener la estabilidad incluso frente a variaciones abruptas en las condiciones de operación. A diferencia de los enfoques que dependen únicamente del análisis en el dominio del tiempo, el uso de criterios en frecuencia proporciona una visión más completa sobre la sensibilidad, robustez y desempeño ante ruido de alta frecuencia, factores clave en aplicaciones automotrices. Los resultados experimentales usando un convertidor de 300 W confirmaron que es capaz de responder de manera rápida y confiable ante perturbaciones como escalones de carga o fluctuaciones en el voltaje de entrada, lo cual valida la efectividad del diseño propuesto y su aplicabilidad en escenarios reales donde la robustez del regulador es fundamental.
[bookmark: _Toc210743842]Trabajo futuro.
La investigación en diversos sectores, como el automotriz y su reciente auge entorno a vehículos híbridos, representa un campo con gran impacto y alto potencial de desarrollo; y por lo tanto, posibilidades de nuevas investigaciones son viables. Algunas de las líneas de investigación futuras que podrían explorarse incluyen:
· Proposición de nuevas topologías de convertidores DC-DC orientadas a vehículos híbridos-eléctricos.
· Evaluación e integración de nuevas tecnologías de semiconductores, con dispositivos más rápidos, eficientes, compactos y ligeros. 
· Desarrollo de convertidores con mayores niveles de eficiencia energética
· Implementación de sistemas de control en diversos entornos industriales
· Estudio y aplicación de estrategias de control alternativas que puedan mejorar aún más el desempeño del regulador.
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A pesar de estas diferencias, ambos enfoques estan profundamente interrelacionados. Cualquier
sistema lineal que se pueda representar mediante ecuaciones diferenciales también puede ser
descrito en términos de espacio de estados y viceversa. La eleccion de uno u otro método depende
del tipo de analisis o disefio que se desee realizar y de las caracteristicas especificas del sistema en
cuestion. En sistemas SISO, las ecuaciones diferenciales suelen ser preferidas por su simplicidad y
claridad fisica, mientras que en sistemas MIMO y en el contexto del control moderno, la
representacion en espacio de estados es generalmente mas adecuada debido a su capacidad para

manejar multiples variables de estado y su compatil

lidad con técnicas avanzadas de analisis y
disefio. En la practica, la capacidad de transformar una representacion en otra permite aprovechar lo
mejor de ambos enfoques, ofreciendo tanto una vision directa de las dinamicas del sistema como

una herramienta potente y flexible para el anilisis y el disefio de sistemas de control.




image15.emf
R

O

V

1

M

2

M

1

D

2

D

O

C

2

L

2

L

i

1

L

1

L

i

C

T

v

C

O

v

T

C

in

V


Microsoft_Visio_Drawing2.vsdx





















image16.emf
R

O

V

1

M

2

M

1

D

2

D

O

C

2

L

2

L

i

1

L

1

L

i

C

T

v

C

O

v

T

C

in

V


Microsoft_Visio_Drawing3.vsdx





















image17.png
Ve, Al Avg,

i, [Al,_1

PWM





image18.emf
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

0

1

2

3

4

5

6

7

8

9

10

Ganancia de voltaje y corriente vs ciclo de trabajo


image19.emf
O

V

1

M

2

M

in

L

in

C

O

C

2

L

2

L

i

L

in

i

C

in

v

1

L

1

L

i

C

T

v

C

O

v

1

D

2

D

T

C

R

in

V


Microsoft_Visio_Drawing4.vsdx
































image20.emf
O

V

1

M

2

M in

L

in

C

2

L

2

L

i

L

in

i

C

in

v

1

L

1

L

i

C

T

v

C

O

v

1

D

2

D R

in

V

O

C

T

C


Microsoft_Visio_Drawing5.vsdx




























image21.emf
O

V

1

M

2

M in

L

in

C

2

L

2

L

i

L

in

i

C

in

v

1

L

1

L

i

C

T

v

C

O

v

1

D

2

D R

in

V

O

C

T

C


Microsoft_Visio_Drawing6.vsdx




























image22.png
Ve PRI S,

A S S N e

ve,

i, Aiy,

i, \/V\/\MlAiLZ

PWM|





image23.emf
O

V

1

M

2

M

in

L

in

C

O

C

2

L

2

L

i

L

in

i

C

in

v

1

L

1

L

i

C

T

v

C

O

v

1

D

2

D

in

r

T

r

T

C

R

in

V


Microsoft_Visio_Drawing7.vsdx


































image24.emf
O

V

1

M

2

M in

L

in

C

2

L

2

L

i

L

in

i

C

in

v

1

L

1

L

i

C

T

v

C

O

v

1

D

2

D

in

r

T

r

R

in

V

O

C

T

C


Microsoft_Visio_Drawing8.vsdx






























image25.emf
O

V

1

M

2

M in

L

in

C

2

L

2

L

i

L

in

i

C

in

v

1

L

1

L

i

C

T

v

C

O

v

1

D

2

D

in

r

T

r

R

in

V

O

C

T

C


Microsoft_Visio_Drawing9.vsdx






























image26.png
Vref >® >

CRCF

Yo




image27.png




image28.png
File Edit View Insert Tools Desktop Window Help >
NEEe | XA UDEL- A lEen
Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la
funcion de transferencia ir, (. (5)/d(s) en lazo abierto

Magnitude (dB)
5 3 8

N
S

)

Modelo lineal con filtro
Prototipo experimental

@
-
3

jdeg)

Phase

102 10° 10*
Frequency (Hz)





image29.png
File Edit View Insert Tools Desktop Window Help >

NEEe | XA UDEL- A lEen

Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la
funcion de transferencia 9o(s)/d(s) en lazo abierto

x
3

IS
S

)

Magnitude (dB)
N
8

= Modelo lineal con filtro
Prototipo experimental

Phase (deg)

102 10° 10*
Frequency (Hz)





image30.emf
-100

-50

0

50

100

M

a

g

n

i

t

u

d

e

 

(

d

B

)

10

2

10

3

10

4

-180

0

180

360

540

P

h

a

s

e

 

(

d

e

g

)

Frequency  (Hz)


image31.png
File Edit View Insert Tools Desktop Window Help >
NEEe | XA UDEL- A lEen
Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la
funcion de transferencia 9o(s)/d(s) en lazo abierto

P~
s 3

Magnitude (dB)
N
8

Modelo lineal sin filtro

_5540 -~ Modelo lineal con filtro
s
o)
«©
<
o

0

10% 10° 10*

Frequency (Hz)





image32.png
File Edit View Insert Tools Desktop Window Help

NEEe | XA UDEL- A lEen

Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la
funcion de transferencia 9o(s)/d(s) en lazo abierto

x
3

IS
S

Magnitude (dB)
o 8

N
INIS)
SS

Tim = 0.01 Q
= = Tip, = 0.03 Q

g
5

Phase (deg)
z &

T

1

1

1

1

1

)

10° 10*
Frequency (Hz)

=)
S





image33.png
File Edit View Insert Tools Desktop Window Help >
NEEe | XA UDEL- A lEen
Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la
funcion de transferencia ir, (. (5)/d(s) en lazo abierto

60
@ 50
z
g 40
=
‘€ 30
& » -~ Modelo lineal completo
= Prototipo experimental

Phase (deg)

-135

102 10° 10*
Frequency (Hz)





image34.png
File Edit View Insert Tools Desktop Window Help >
NEEe | XA UDEL- A lEen
Diagrama de Bode de la respuesta en frecuencia de la
funcion de transferencia 9o(s)/d(s) en lazo abierto

40

20

Magnitude (dB)

--------- Modelo lineal completo
Prototipo experimental

102 10° 10*
Frequency (Hz)





image35.png
Current-Voltage

Fllter signals

c]

Lin (Simulated dircuit)
e \Cin (Simulated citcuit)

ILin (inear model)
= = =VCin (inear model)

00088 001

00102 00104 00106 00108 0011
Time

Tek Deten.

Ven =48V Co 20 Vidiv

Airin= 6.7 A

2.5 A/div

10 us/div

250 AuP[10.0s A ChT 7 2.0V,

Ch3[ 20.0V &





image36.png
= lekDet 9“
[~ LA (Smulated circul) AILB = 6 TA

LB (Simulated circu)

Inductor currents

» irg=6.1 ~ ~ — LA (inear model)
p— = = = ILB (linear model)

Airi= 32 A

001135 001138 00114 001142 001144 001146 001148 bl SOOAQWPIOOM A\ Ch1 7 2.00V
Time Ch3| 10.0A9m




image37.png
Capacitor voltage

“Tek Deten.

\I)cln =48’V

48 V.

~Vein=

00098 00099 001

Time

00101 00102 00103 00104 00105 00106 00107

10 ys/dlv
ch3[ T0.0V Hcha 10.0V

4

10 V/div]

1
1
1
1

10 V/div

1
1
1

20 V/div

10.0us| Al Chl s 2.56 V.




image38.png
glek Deten.

Capacitor voltage

T | LT T '} 1

- y
134 —OuI;mvoHa_)e_ 3 :
1321 — - H !
Avo=130mV- 1
U Avo=100mV I 1
128 1
1

500 mV/div|
e S |

4
1
1
i
1
1
i
1
1
1
1
1
]

. ]

“p[10.0p5] A]Ch4J' 1.50 vV,

006902 006904 006906 006908 00691
Time





image39.png
Vref

+——
) u(s) > vo (s )> n(s)
H ([€—
e (S) ire f ] u (S‘ ) / Yo
PI(s) F(s) —P» G(s) _>?P CRCF | iy, >





image40.png
"y %eml

n(s)

+——
) u(s) — > Vo > n(s)
[ref us)| g ‘o
PI(s) F(s) —P| G(s) P 7 CRCF | i, >





image41.wmf
1

R


oleObject2.bin

image42.wmf
1

CFCC

KR/R

=


oleObject3.bin

image43.emf
Carga

        N

     Convertidor

1 C

R





ref

v

FC

R

FC

C

1

H

R

 H

2

H

R

                    

Controlador PI

Filtro de entrada



1

R

    F

    G 

ramp

v

F

R

FP

C

E

1

M

2

M

in

L

in

C

O

C

2

L

2

L

i

L

in

i

1

L

i

1

D

2

D

esr

r

O

V

a

R

arg ca

M

b

R

Controlador 

MOSFET

FZ

C

N

R

N

C

1

IC

2

IC

3

IC

4

IC

T

C





Comparador

1

L


Microsoft_Visio_Drawing10.vsdx
Carga

N
Convertidor








H
Controlador PI
Filtro de entrada





F



    G
































Controlador MOSFET




Comparador



image44.wmf
F

R


oleObject4.bin

image45.wmf
Z

w


oleObject5.bin

image46.wmf
1

R


oleObject6.bin

image47.wmf
P

G


oleObject7.bin

image1.png
foi A
IPICYT





image48.wmf
FP

C


oleObject8.bin

image49.wmf
P

w


oleObject9.bin

image50.wmf
FZ

C


oleObject10.bin

image51.wmf
FC

C


oleObject11.bin

image52.wmf
C

K


oleObject12.bin

image53.wmf
FC

R


oleObject13.bin

image54.wmf
C

w


oleObject14.bin

image55.wmf
2

R


oleObject15.bin

image56.wmf
1

H

R


oleObject16.bin

image57.wmf
2

H

R


oleObject17.bin

