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Resumen

En este proyecto de investigación se estudia el problema de la obtención de la máxima poten-

cia de un módulo fotovoltaico con dos diodos de bypass. En este contexto, existen dos posibles

puntos de máxima potencia. Uno de ellos se presenta cuando un diodo bypass es activado por

una condición de sombra, limitando la potencia aproximadamente a la mitad y ubicando el punto

de potencia máxima aproximadamente a la mitad de la tensión nominal. El otro punto de ope-

ración indica ausencia de sombreado, y el panel opera a máxima potencia y voltaje nominal. La

ley de control se caracteriza por un doble lazo, un lazo interno de corriente y un lazo externo

de tensión. El controlador de corriente propuesto se basó en la estrategia de control predictivo

de estados finitos basado en modelo. El segundo corresponde a un lazo externo de tensión de

tipo proporcional-integral. El algoritmo de seguimiento del punto de máxima potencia (Maxi-

mum Power Point Tracking (MPPT)) seleccionado fue una técnica clásica simple de perturbar

y observar ya que la principal aportación de este trabajo de tesis se enfoca en el lazo interno de

corriente.

La caracterı́stica principal del lazo interno es que en estado estacionario tiene la capacidad de

establecer una frecuencia de conmutación cuasi-constante de 100 kHz. Para ello, el algoritmo

posee tres estados de conmutación posibles (estado buck, estado boost y estado común para am-

bos modos) y dos modos de operación (modo buck y boost). El modo buck corresponde a un

modo de operación en que el algoritmo alterna entre el estado buck y el estado común cuando

el panel opera en ausencia de sombra. Por otro lado, el modo boost corresponde al modo de

operación en que el algoritmo alterna entre el estado boost y el estado común cuando el panel se

encuentra en presencia de sombra. Luego de decidir el modo de operación, el algoritmo estable-
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ce el tipo de control de corriente (peak o valle) para definir el tiempo de permanencia en cada

estado. Finalmente, el algoritmo calcula también el tiempo necesario que debe permanecer en el

estado complementario para mantener la frecuencia cuasi-constante.

El controlador se implementó en un convertidor conmutado DC-DC buck-boost no inversor con

inductores acoplados y red de amortiguamiento debido a sus diferentes ventajas: alto nivel de

eficiencia, ancho de banda amplio, posibilidad de controlar corriente de entrada, corriente de

salida, voltaje de entrada o voltaje de salida, y operar en modo buck o boost de manera indepen-

diente, entre otras. En adelante, se hará mención a este convertidor como convertidor versátil

buck-boost. Las ventajas y caracterı́sticas previamente establecidas hacen al convertidor versátil

buck-boost adecuado para una aplicación fotovoltaica particular que requiera una operación de

elevación o reducción de voltaje. El sistema de estudio consiste en un panel solar, un converti-

dor DC-DC y una baterı́a. El panel solar (del sistema panel fotovoltaico - convertidor DC-DC

- baterı́a) ha sido emulado a través de una fuente de tensión variable, mediante la cual se han

programado tanto la curva caracterı́stica I-V como condiciones de sombreado parcial.

El desarrollo del proyecto comprende simulación y experimentación. El software utilizado es

PSIM, el cual está diseñado especı́ficamente para aplicaciones de electrónica de potencia. A

continuación, se presenta una descripción de los capı́tulos de esta memoria. En el Capı́tulo 1

se desarrolla una descripción de la problemática abordada, se presenta un estado del arte de los

convertidores DC-DC clásicos en conjunto con el convertidor versátil buck boost y se establecen

los objetivos, alcances, limitaciones y metodologı́a de trabajo. En el Capı́tulo 2 se desarrolla un

estudio de algoritmos MPPT clásicos de la literatura tales como perturbar y observar, conductan-

cia incremental, voltaje fraccionario de circuito abierto y corriente fraccionaria de cortocircuito.

En el Capı́tulo 3, se establece el diseño del controlador propuesto. Inicialmente, se lleva a cabo

un análisis del principio de funcionamiento del control predictivo de estados finitos basado en

modelo (Finite Control Set Model Predictive Control (FCS-MPC)). Luego, se implementan dos

sistemas MPPT con una estrategia de control multilazo. El primero utiliza en el lazo externo de

tensión un controlador PI, mientras que el controlador del lazo interno de corriente es un control

FCS-MPC clásico. El segundo sistema utiliza un controlador PI para el lazo externo de tensión,

mientras que en el lazo interno de corriente se implementa el controlador FCS-MPC desarrolla-

do en este proyecto. En el Capı́tulo 4 se exponen los resultados de simulación y experimentales
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tanto para el controlador FCS-MPC clásico como para el controlador FCS-MPC a frecuencia

cuasi-constante. Como primera etapa, se evalúa el funcionamiento del lazo interno de corriente

fijando voltajes constantes de entrada y salida del convertidor, verificando ası́ el seguimiento de

diferentes referencias de corriente a una frecuencia cuasi-estacionaria de 100 kHz. Como segun-

da etapa, evalúa el funcionamiento del lazo externo de tensión, reemplazando la fuente de voltaje

DC a la entrada del convertidor por un panel solar y verificando el seguimiento de referencias

de tensión constantes. Como tercera etapa y final, se integra el algoritmo MPPT para verificar

el seguimiento del máximo punto de potencia del panel solar con activación y desactivación

del diodo de derivación al programar una condición de sombreado parcial. Los resultados ex-

perimentales obtenidos se han contrastado con simulaciones realizadas mediante el software de

simulación de PSIM, obteniendo resultados satisfactorios tanto para estado estacionario como

estado transitorio. Finalmente, se establecen conclusiones pertinentes al trabajo desarrollado en

la presente memoria de tı́tulo.
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conceptual y teórico del algoritmo de control.

Brian Ian Barrueto Cárcamo V
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4.2.4 Resultados del seguimiento del máximo punto de potencia . . . . . . . 117

4.2.4.1 Comportamiento del sistema ante cambios de irradiancia . . . 118

4.2.4.2 Comportamiento del sistema ante condiciones de sombreado

parcial . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 119

5 Conclusiones 121

Brian Ian Barrueto Cárcamo VIII
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tado del convertidor versátil buck-boost. . . . . . . . . . . . . . . . . . 22
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gital de señales, (c) fuente de alimentación DC de entrada, (d) Fuente

de alimentación DC de salida, (e) Carga electrónica DC en modo de

voltaje constante, (f) Osciloscopio, (g) Fuente de alimentación auxiliar

para la DSC, sensores de corriente y voltaje de convertidor y controla-

dores MOSFET, (h) Sondas diferenciales de voltaje, (i) Fuente de ali-

mentación auxiliar para sondas diferenciales de voltaje, (j) Laptop para

programar la DSC, (k) Protección de acrı́lico para probar circuitos. . . 97

Figura 4.19 Esquema de la configuración utilizada para pruebas del lazo interno de

corriente. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98

Brian Ian Barrueto Cárcamo XV
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CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN

Capı́tulo 1

Introducción General

En las últimas décadas, el uso de convertidores de potencia ha experimentado un crecimiento

importante ya que existe un amplio rango de aplicaciones tales como control de motores eléctri-

cos, tracción, generación distribuida y aplicaciones fotovoltaicas. Junto con los convertidores de

potencia se utilizan variados sistemas de control los cuales han sido extensamente estudiados

y además nuevos esquemas de control son presentados cada año [1]. El desarrollo y estudio de

métodos de control cada vez más complejos requiere de microprocesadores con un alto poder de

cálculo. Los últimos avances en sistemas de procesamiento digital, tales como FPGAs y DSPs,

han permitido implementar complejos esquemas de control. Entre las nuevas estrategias de con-

trol para convertidores de potencia se incluyen el control en modo deslizamiento (Sliding mode

control), lógica difusa (Fuzzy logic control) y control predictivo. El control de modo deslizan-

te presenta como caracterı́sticas principales la robustez y además tiene en cuenta la naturaleza

de conmutación de los convertidores de potencia. Por otro lado, la lógica difusa es adecuada

para aplicaciones donde el sistema controlado o alguno de sus parámetros son desconocidos.

Finalmente, el control predictivo presenta diferentes ventajas que lo hacen adecuado para el

control de convertidores de potencia: a) se puede aplicar a una gran variedad de sistemas, b)

los conceptos son intuitivos y fáciles de entender, c) las restricciones y las no linealidades se

pueden incluir fácilmente, d) el controlador resultante es fácil de implementar, e) la calidad de

controlador depende de la calidad del modelo [2].
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CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN

Existe una amplia variedad de controladores basados en control predictivo. En [1], se propo-

ne la clasificación mostrada en la Figura 1.1.

Control predictivo

Control predictivo 
por modelo (Model 
Predictive Control ) 

MPC

 Necesita un 
modulador

 Restricciones no 
incluidas

 Bajo costo 
computacional

 Frecuencia de 
conmutación fija

 No necesita un 
modulador

 Frecuencia de 
conmutación variable

 Conceptos simples

 No necesita un 
modulador

 Frecuencia de 
conmutación variable

 No posee estructura 
de cascada

 No necesita un modulador
 Frecuencia de conmutación 

variable
 Optimización en linea
 Baja complejidad (N=1)
 Restricciones pueden ser 

incluidas

 Necesita un 
modulador

 Frecuencia de 
conmutación variable

 Restricciones pueden 
ser incluidas

Figura 1.1: Clasificación de los métodos de control predictivo utilizados en la electrónica de
potencia [1].

La base del funcionamiento del control predictivo basado en histéresis radica en mantener

la variable controlada dentro de los lı́mites de un área de histéresis. Por otro lado, en el control

basado en la trayectoria las variables se ven obligadas a seguir una trayectoria predefinida. En

el control Deadbeat la actuación óptima es aquella que logra que el error en el siguiente instante

de muestreo sea cero. A diferencia de las demás estrategias de control predictivo, en el control

predictivo de estados finitos el estado óptimo es aquel que minimiza una función de costo esta-

blecida. El control predictivo basado en modelo con conjunto de control continuo (CCS-MPC)

utiliza un modelo promedio del convertidor para realizar una optimización que minimice el error

entre la referencia y el valor futuro. En este caso, la salida del controlador es la referencia del

ciclo de trabajo aplicada al modulador, que luego genera las posiciones del adecuadas del in-

terruptor. Debido al uso del modulador, el convertidor presenta una frecuencia de conmutación

fija. Por otro lado, el control predictivo basado en modelo con conjunto de control finito (FCS-

MPC) hace uso de la naturaleza discreta de los convertidores de potencia para seleccionar el
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estado óptimo de los interruptores [3]. Este método de control evalúa todos los posibles esta-

dos de conmutación y selecciona aquel que minimice la función de costo diseñada. La etapa de

optimización en este caso es más simple que la utilizada en CCS-MPC ya que la cantidad de

posibles soluciones es limitada y produce una frecuencia de conmutación variable [4].

El convertidor utilizado en el desarrollo de este proyecto es el convertidor buck boost versátil,

y la aplicación es el seguimiento del punto de máxima potencia en un módulo fotovoltaico

bajo el efecto de sombreado para la carga de baterı́as. En este sistema, se pretende obtener una

frecuencia de conmutación cuasi-constante aplicando el controlador FCS-MPC. Los estados

válidos del convertidor son: 1) estado buck, 2) estado boost, 3) estado común. La ley de control

define el estado a aplicar y su tiempo de permanencia, a partir de cálculos realizados basados en

el modelo conmutado del convertidor con el objetivo de reducir el error entre la corriente y su

referencia (peak o valle).

La aplicación propuesta es particularmente interesante debido a la problemática medioam-

biental. En este contexto, las energı́as renovables aparecen como una solución atractiva. Una de

las energı́as renovables es la energı́a solar, que consiste en el aprovechamiento de la luz del sol

mediante celdas fotovoltaicas las cuales poseen la capacidad de captar la luz del sol y generar

energı́a eléctrica. A los arreglos de celdas fotovoltaicas se les denomina paneles fotovoltaicos.

La generación de energı́a de los paneles está fuertemente ligada con los aspectos climáticos. La

potencia máxima que pueda generar el módulo depende directamente de dos factores: el nivel de

radiación que esté incidiendo sobre el panel solar y su temperatura interna. La energı́a solar es

una energı́a limpia (no emite gases de efecto invernadero), renovable y por lo tanto sustentable

en el tiempo. Las energı́as renovables se han convertido en una fuente de investigación atractiva

y de gran potencial para el mundo.

Las celdas solares se caracterizan por tener una baja eficiencia de operación. Además, los

paneles solares conectados directamente a la carga dan como resultado un bajo rendimiento

debido a que la carga está imponiendo condiciones de operación en donde el panel no está

operando a su máxima capacidad. Si a estas desventajas se adhiere la baja eficiencia de los

paneles solares estándares (15 %), resulta necesario desarrollar un sistema que permita extraer
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la máxima energı́a que el panel pueda generar, independiente de las condiciones ambientales

[5].

La curva caracterı́stica (I-V y P-V) de los módulos fotovoltaicos es no lineal y sólo tiene

un punto de máxima potencia (Maximum Power Point MPP) bajo una completa exposición a la

luz del sol. Es por esto que el MPP varı́a con el cambio de insolación y temperatura del panel

[6], [7]. Por lo tanto, un conjunto organizado de reglas son requeridas para operar el sistema

en el MPP. Debido a la necesidad de conocer el punto de operación óptimo de un panel solar

(donde la mayor potencia pueda ser extraı́da) surge el concepto de seguimiento del punto de

máxima potencia (Maximum Power Point Tracking (MPPT)). Un MPPT es un mecanismo que

busca imponer condiciones de operación especı́ficas al panel solar con la finalidad de aprove-

char la máxima energı́a que se pueda producir en cada instante [8], [9]. Existen variadas técnicas

para llevar a cabo un MPPT [8], [10], [11]. En [12] clasifican estos algoritmos de control co-

mo directos e indirectos. Los indirectos basan su seguimiento en función de bases de datos con

registros para condiciones de operación especı́ficas (radiación y temperatura) o en fórmulas ma-

temáticas que describen la curva I-V del panel fotovoltaico. En cambio, el método directo utiliza

las mediciones de voltaje y corriente del panel independiente de la radiación, la temperatura o

degradación del módulo.

1.1. Descripción de la problemática

Como se ha mencionado previamente, la magnitud de las variables eléctricas de un panel

fotovoltaico dependen en gran medida de la irradiación, la temperatura y el nivel de degradación

que presente el panel. Las curvas de I-V (corriente y voltaje) y P-V (potencia y voltaje) de

un panel fotovoltaico presentan un comportamiento no lineal. En la Figura 1.2 se observa que

la irradiancia incidente sobre el panel fotovoltaico afecta considerablemente la capacidad de

generación de corriente, a diferencia de lo que ocurre con el voltaje en donde se aprecia una

menor variación.
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Figura 1.2: Curvas caracterı́sticas I-V de un panel solar para diferentes niveles de irradiación
[5].

La Figura 1.3 ilustra las diferentes curvas P-V que presenta el panel fotovoltaico en función

de la irradiación que percibe. Se observa que el MPP varı́a en función de los niveles de radiación

que inciden sobre el panel solar.

300 W/m2

500 W/m2

700 W/m2

1000 W/m2

P
p
v
(W

)

Vvp (V)

MPP

MPP

MPP

MPP

Figura 1.3: Curvas caracterı́sticas P-V de un panel fotovoltaico para diferentes niveles de irra-
diación [5].

La Figura 1.4 ilustra el comportamiento de las curvas caracterı́sticas I-V del módulo fotovol-

taico en función de variaciones de la temperatura interna del panel. Estas variaciones producen

un desplazamiento del punto de voltaje de circuito abierto del panel fotovoltaico.
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I p
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Vpv (V)

Figura 1.4: Curvas caracterı́sticas I-V de un panel solar para diferentes niveles de temperatura
[5].

La Figura 1.5 muestra el cambio en la potencia que genera el panel producto de la variación

de voltaje. Comparando la Figura 1.3 y 1.5, se observan menores variaciones del MPP ante

cambios de temperatura y mayores variaciones respecto a cambios de radiación.

P
p
v
(W

)

MPP

MPP

MPP

Vpv (V)

Tcelda=0 ◦C

Tcelda=25 ◦C

Tcelda=50 ◦C

Figura 1.5: Caracterı́sticas P-V para diferentes niveles de temperatura [5].

Otro factor que puede incidir en el rendimiento del panel solar es el sombreado parcial

producido por nubes, árboles, hojas o cualquier objeto que produzca sombra en alguna de las

celdas que componen el panel fotovoltaico. Una condición de sombreado parcial puede ocasio-

nar un deterioro en la vida útil del panel o incluso provocar daños irreparables. Para maximizar

la producción de energı́a en presencia de sombreado, los paneles solares incorporan diodos de
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derivación (diodos de bypass) en su parte posterior. Estos diodos se activan siempre que exista

sombreado parcial en el panel. La activación de un diodo de bypass modificará la curva P-V del

panel fotovoltaico, generando dos máximos locales, tal como se ilustra en la Figura 1.6.

P
p
v
(W

)

Vpv (V)

MMP
LOCAL

MPP
GLOBAL

MMP
GLOBAL

Sin sombra

Sombreado parcial

Figura 1.6: Generación de dos máximos locales por la activación de un diodo de bypass.

Si bien la potencia máxima disponible se reduce, el panel solar es capaz de seguir produ-

ciendo energı́a y los efectos del sombreado no afectarán su vida útil.

Bajo todas estas condiciones, se necesita de un sistema que maximice el rendimiento de

un módulo fotovoltaico. Un sistema clásico utilizado para este propósito se representa en la

Figura 1.7. Se observa la existencia de tres elementos fundamentales: módulo fotovoltaico, un

convertidor DC-DC y un controlador.

PANEL
FOTOVOLTAICO

Ipv

Vpv

Iout

CONVERTIDOR DC/DC

D

Vout

Iout

Vpv

Ipv

CARGA

CONTROLADOR

Figura 1.7: Diagrama de bloques general para un sistema de MPPT.
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El sistema propuesto en este proyecto se ilustra en la Figura 1.8. Cuando ningún diodo

de bypass está activado, el voltaje en el MPP se encontrará cercano a 18 V. En el caso de la

activación de uno de los diodos de bypass debido a sombreado parcial, la curva I-V del panel

solar tendrá dos máximos locales: el voltaje nominal del panel operando alrededor de 18 V y

un voltaje menor cercano a 9 V. A fin de extraer la máxima energı́a desde el módulo solar, el

algoritmo MPPT debe ser capaz de alcanzar el MPP entre los dos máximos locales, de acuerdo

a la ausencia o presencia de sombreado en el módulo. La Figura 1.8 describe la curva I-V bajo

sombreado parcial del módulo fotovoltaico seleccionado (MSP-105W) en este trabajo. La figura

también indica el rango de voltaje aproximado de la baterı́a de plomo-ácido considerada.

Vpv

+

−

22
Vmp

Vpv [ V ]189
Vmp

MPP2

MPP

Voc

Ppv [ W ]

Máximo
local

Máximo
global

Máximo 
global100

50

12

Modo
boost

Modo
buck

Modo
buck-boost

14

Rango de batería
plomo-ácido

}

Región de sombreado
parcial

}
Vo

+

−

Módulo solar Batería
plomo-ácido

Convertidor
de potencia

dc dc-

1

12

Figura 1.8: Sistema fotovoltaico de carga de baterı́a y curva I-V de su módulo solar sin (un peak
de potencia) y bajo condición de sombreado parcial (dos peaks de potencia).
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1.2. Marco teórico

1.2.1. Convertidores DC-DC

Los convertidores DC-DC son circuitos electrónicos de potencia que convierten una tensión

continua en otro nivel de tensión continua regulada [13]. Los convertidores DC-DC se encuen-

tran en variedad de aplicaciones, tales como la carga y descarga de baterı́as, corrección del factor

de potencia, regulador de celdas de carga, frenado regenerativo, entre otras.

Los elementos básicos de un convertidor DC-DC son dispositivos semiconductores y ele-

mentos almacenadores de energı́a. La operación del convertidor se basa en la conmutación de

un semiconductor, para cargar y descargar un elemento almacenador de energı́a. Los elemen-

tos pasivos almacenadores de energı́a como inductores o capacitores pueden ser usados para la

transferencia de energı́a desde la fuente hacia la carga [14]. Los conceptos que explican la ope-

ración de los convertidores DC-DC son el regulador de tensión con interruptor y el convertidor

conmutado básico. Estos conceptos son explicados antes de estudiar los convertidores DC-DC

clásicos:

Convertidor reductor (buck)

Convertidor elevador (boost)

Convertidor reductor-elevador (buck-boost)

Convertidor Ćuk

Convertidor SEPIC
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1.2.1.1. Regulador de tensión básico

Una de las formas básicas para convertir una tensión continua en otra cuyo valor sea inferior

al de entrada es utilizando el circuito ilustrado en la Figura 1.9:

Vs RL Vo Vs R
L Vo

Figura 1.9: Regulador lineal básico [13].

El regulador lineal básico representado en la Figura 1.9 utiliza un transistor para controlar la

corriente que circula a través de la carga en la salida. Los valores de voltaje que se establecen

en la resistencia de salida van desde 0 a Vs y dependen de la corriente de base en el transistor

operando en la región lineal, sin operar en la región de corte o saturación. Aunque resulta sencillo

reducir la tensión de entrada, una de sus desventajas es la baja eficiencia para aplicaciones de

potencia.

1.2.1.2. El convertidor conmutado básico

Para mejorar la eficiencia del regulador básico ilustrado en la Figura 1.9, se utiliza el tran-

sistor como un interruptor electrónico, alternando entre las zonas de corte y saturación, tal como

se ilustra en la Figura 1.10(b). La Figura 1.10(c) ilustra el comportamiento del voltaje de salida

al encender y apagar el interruptor de manera periódica. El valor medio de una señal periódica

se obtiene a través de la siguiente expresión:

Vmed =
1

Tsw

∫ Tsw

0

v(t)dt (1.1)

Suponiendo que el interruptor de la Figura 1.10(b) es ideal, la salida es igual a la entrada
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cuando el interruptor está cerrado y es cero cuando está abierto, el valor medio o la componente

continua de la salida es:

Vo =
1

Tsw

∫ Tsw

0

vodt =
1

Tsw

∫ DTsw

0

vodt = VsD (1.2)

En consecuencia, el valor medio del voltaje de salida depende del tiempo de activación del

interruptor durante el periodo de conmutación:

D =
cerrado

tcerrado + tabierto
=
tcerrado
Tsw

(1.3)

Vs RL Vo

(a)

Vs RL Vo

(b)

Vs

Cerrado Abierto

Vo

Von

Tsw

Voff

(c)

Figura 1.10: (a) Convertidor DC-DC básico conmutado, (b) circuito equivalente para conmuta-
ción, (c) forma de onda de la tensión de salida [13].
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1.2.1.3. El convertidor reductor o buck

Un convertidor reductor o buck produce un voltaje promedio de salida menor que el voltaje

DC de entrada. La Figura 1.11 ilustra la topologı́a clásica. Tal como se aprecia en la Figura

1.11(b), durante el intervalo en que el interruptor está encendido, el diodo es polarizado en

inversa y el voltaje de entrada es conectado para cargar el inductor L alcanzando la corriente

necesaria para producir el voltaje en la carga. Como se muestra en la Figura 1.11(c), una vez que

el voltaje de salida deseado es obtenido, el interruptor desconecta la entrada y el diodo provee

una alternativa para la corriente del inductor, la cual comienza a decaer. El capacitor C ubicado

a la salida ayuda a reducir el rizado de voltaje causado por la conmutación. Finalmente, el ciclo

se repite de manera periódica, y la ganancia del voltaje promedio es igual al ciclo de trabajo

D (la fracción del periodo de conmutación en la cual el interruptor es activado) [14], [15]. Su

principal aplicación está en fuentes de poder DC reguladas y control de velocidad de motores

DC.

C VoVs

L

(a)

C VoVs

L

iL i
C iR

(b)

C VoVs

L

iL

iC

iR

(c)

Figura 1.11: (a) Topologı́a convertidor reductor o buck, (b) circuito equivalente cuando el inte-
rruptor se encuentra cerrado, (c) circuito equivalente cuando el interruptor se encuentra abierto.

En estado estacionario, el rango de operación está definido en función del ciclo de trabajo.
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Vo
Vs

= D (1.4)

1.2.1.4. El convertidor elevador o boost

En un convertidor elevador el voltaje de salida es siempre mayor que el voltaje de entrada.

La topologı́a se ilustra en la Figura 1.12. Tal como se aprecia en la Figura 1.12(b), el inductor

L se encuentra permanentemente en serie con la entrada, por lo cual la corriente suministrada

es siempre continua. Cuando el interruptor se encuentra cerrado, el inductor L almacena energı́a

mientras que el diodo es polarizado en inversa, por lo cual la etapa de salida es aislada. Cuando el

interruptor se encuentra abierto, la etapa de salida recibe la energı́a almacenada por el inductor

L en conjunto con la fuente de entrada, tal como se ilustra en la Figura 1.12(c). Su principal

aplicación se encuentra en fuentes de poder DC reguladas y el frenado regenerativo de motores

DC [14], [15], [16].

VoVs

L

C

(a)

VoVs

L

C
iL

(b)

VoVs

L

C

iL iC iR

(c)

Figura 1.12: (a) Topologı́a convertidor elevador o boost, (b) circuito equivalente cuando el inte-
rruptor se encuentra cerrado, (c) circuito equivalente cuando el interruptor se encuentra abierto.
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En estado estacionario, el rango de operación está definido en función del ciclo de trabajo.

Vo
Vd

=
1

1−D
(1.5)

1.2.1.5. El convertidor reductor-elevador o buck-boost

Como su nombre lo indica, el convertidor buck-boost se obtiene a partir de la conexión en

cascada de los dos convertidores básicos. La topologı́a se observa en la Figura 1.13(a).

C VoVs L

(a)

C VoVs L
iL

iR

(b)

C VoVs L
iL

iC

iR

(c)

Figura 1.13: (a) Topologı́a convertidor buck-boost, (b) circuito equivalente cuando el interruptor
se encuentra cerrado, (c) circuito equivalente cuando el interruptor se encuentra abierto.

La Figura 1.13(b) ilustra la configuración del convertidor buck-boost cuando el interruptor se

encuentra cerrado. Se observa que la entrada provee energı́a al inductor L mientras que el diodo

se polariza inversamente. Cuando el interruptor se abre, la energı́a almacenada en el inductor

es transferida a la salida, tal como se ilustra en la Figura 1.13(c). A diferencia de las topologı́as

analizadas previamente, la salida del convertidor buck-boost se encuentra con polaridad negativa

con respecto al terminal común del voltaje de entrada. Es por esto que la principal aplicación

de los convertidores buck-boost está en las fuentes de poder DC reguladas en donde se requiera

una polaridad invertida con respecto a la fuente de entrada [15].
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En estado estacionario, el rango de operación está definido en función del ciclo de trabajo.

Vo
Vs

=
D

1−D
(1.6)

La relación de tensiones depende del ciclo de trabajo, es decir:

Para D <0.5, la tensión de salida es menor que la de la entrada (modo buck).

Para D = 0.5, magnitud de tensión de entrada y salida iguales.

Para D > 0.5, la tensión de salida es mayor que la de la entrada (modo boost).

1.2.1.6. El convertidor Ćuk

El convertidor Ćuk opera bajo los mismos principios que el convertidor buck-boost. El con-

vertidor Ćuk provee una polaridad negativa del voltaje de salida respecto al terminal común del

voltaje de entrada. La topologı́a del convertidor Ćuk se ilustra en la Figura 1.14(a). El elemento

fundamental en este convertidor es el capacitor C1, el cual actúa como medio principal de al-

macenamiento y transferencia de energı́a desde la entrada a la salida. Tal como ilustra la Figura

1.14(b), cuando el interruptor se encuentra cerrado la corriente de los inductores L1 y L2 fluye a

través del diodo. El capacitor C1 es cargado a través del diodo por la energı́a tanto de la entrada

como del inductor L1 mientras que la salida es alimentada por la energı́a almacenada del induc-

tor L2. Por otra parte, cuando el interruptor se encuentra encendido tal como ilustra la Figura

1.14(c), el diodo se polariza en inversa debido a que el voltaje del capacitor C1 es mayor que el

voltaje de salida. En consecuencia, la corriente de ambos inductores fluye a través del interruptor

mientras que el capacitor C1 descarga su energı́a en el inductor L2. Además, la fuente de entrada

proporciona energı́a al inductor L1, causando un incremento en iL1 [14], [15].
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Vo

L1 C1 L2

C2Vs

(a)

L1 C

iL1

L2

iL2

1

C2 oVs V

(b)

iL1 iL2

Vs Vo

L1 C1 L2

C2

(c)

Figura 1.14: (a) Topologı́a convertidor Ćuk, (b) circuito equivalente cuando el interruptor se
encuentra abierto, (c) circuito equivalente cuando el interruptor se encuentra cerrado.

En estado estacionario, el rango de operación está definido como (1.6), al igual que el con-

vertidor buck-boost.

La relación de tensiones depende del ciclo de trabajo, es decir:

Para D <0.5, la tensión de salida es menor que la de la entrada (modo buck).

Para D = 0.5, magnitud de tensión de entrada y salida iguales.

Para D > 0.5, la tensión de salida es mayor que la de la entrada (modo boost).

1.2.1.7. El convertidor SEPIC

El convertidor SEPIC (Single-Ended Primary Inductance Converter) posee la capacidad de

reducir o elevar la tensión de salida al igual que topologı́as tales como buck-boost o Ćuk, pero la

polaridad del voltaje de salida no está invertida [17]. La topologı́a del convertidor se muestra en

la Figura 1.15(a) . Tal como se ilustra en la Figura 1.15(b), cuando el interruptor está cerrado el

inductor L1 es cargado por la fuente de entrada y el inductor L2 es cargado por el capacitor C1.

Brian Ian Barrueto Cárcamo 16
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Como se ilustra en la Figura 1.15(c), el diodo se encuentra polarizado inversamente y la salida

es alimentada por el capacitor C2. Cuando el interruptor se encuentra abierto, la corriente del

inductor L1 y la fuente de entrada alimentan la salida mientras el capacitor C2 es cargado.

Vo

L1 C1

C2Vs L2

(a)

Vo

L1 C1

C2Vs L2
iL2

iL1 iR

(b)

Vo

L1 C1

C2Vs L2

iL1 iC2

iR

(c)

Figura 1.15: (a) Topologı́a convertidor SEPIC, (b) circuito equivalente cuando el interruptor se
encuentra cerrado, (c) circuito equivalente cuando el interruptor se encuentra abierto.

En estado estacionario, el rango de operación está definido como (1.6), al igual que el con-

vertidor buck-boost.

La relación de tensiones depende del ciclo de trabajo, es decir:

Para D <0.5, la tensión de salida es menor que la de la entrada (modo buck).

Para D = 0.5, las tensiones de entrada y salida son iguales.

Para D > 0.5, la tensión de salida es mayor que la de la entrada (modo boost).

1.2.2. El convertidor versátil buck-boost

El convertidor versátil buck-boost está compuesto por cuatro MOSFETs de potencia, una

red de amortiguamiento RC, dos inductores con acoplamiento magnético y un condensador in-

Brian Ian Barrueto Cárcamo 17
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termedio, como se muestra en la Figura 1.16. El conjunto de inductores acoplados y la red

de amortiguamiento fueron diseñados especı́ficamente para desplazar el cero de la función de

transferencia natural del convertidor al semiplano izquierdo. Este diseño, permite transformar

un sistema de fase no mı́nima en un sistema de fase mı́nima, mejorando el rendimiento dinámi-

co [18]. Ver la Sección Anexos para observar el circuito de potencia del convertidor versátil

buck-boost .

El convertidor versátil es un convertidor bidireccional, que ofrece diferentes posibilidades

de control, tales como: control de voltajes o corrientes de entrada o salida, transiciones suaves

entre modos de operación [19], [20].

Lp

Lp

Rd

Cd

C

L

C

L

Lm

Co

+ + 

VgVin Vout

- -

+ 
Vc

cd
-

+ 
V
-

1:1

+  V  L -

+  V  - -  V  Ls +

-  V Lm +

+ 
Vco

-
S1 S4

S3 S2
s

g

Red de 
amortiguamiento

Figura 1.16: Topologı́a del convertidor versátil buck-boost.

En la Tabla 1.1 se listan los componentes del convertidor versátil buck-boost y su correspon-

diente referencia:
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Componentes Descripción Tipo
S1, S2 MOSFETs de potencia IRFB4510PBF
S3, S4

L

74435584700
Inductor Wurth Elektronik

SMD cable plano Inductancia: 47 µH
Resistencia DC: 19,2 mΩ

C
Capacitor cerámico CKG57NX7R2A106M500JH

X7R dielectric 2 x 10 µF
0,5 Ω, 1 W

Rd Resistencia red de amortiguamiento Vishay
WSL2512R5000FEA

Capacitor electrolı́tico
100 µF

Cd Panasonic
EEEFK2A101AM

74485540290
WE-CFWI Inductor Wurth Elektronik

Lm con acoplamiento magnético Inductancia: L1=L2=4 x 2,9 µH
Relación vueltas: 1 : 1

Resistencia DC: R1=R2=4 x 5,6 mΩ

Tabla 1.1: Componentes del convertidor versátil buck-boost.

1.2.2.1. Obtención del modelo del convertidor

Para obtener el modelo matemático del convertidor se analizan todas las combinaciones

posibles de los interruptores. Es decir, para el caso del convertidor versátil buck-boost, al tener

4 interruptores, las combinaciones posibles son:

S = 2N (1.7)

Siendo N el número de interruptores. Por lo tanto, el número de combinaciones posibles para

cuatro interruptores es de 16.
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Interruptores
S1 S2 S3 S4 Descripción
0 0 0 0 No existe transferencia de energı́a entrada/salida y el capacitor intermedio está aislado
1 0 0 0 Capacitor intermedio aislado
0 1 0 0 Conexión del capacitor intermedio con la salida
1 1 0 0 Carga del inductor de entrada y conexión del capacitor intermedio con la salida - Estado boost
0 0 1 0 Conexión del capacitor intermedio con la entrada
1 0 1 0 Condición de cortocircuito del capacitor intermedio
0 1 1 0 Conexión entre la entrada y la salida del convertidor - Estado común
1 1 1 0 Condición de cortocircuito del capacitor intermedio
0 0 0 1 Capacitor intermedio aislado
1 0 0 1 Capacitor intermedio aislado
0 1 0 1 Condición de cortocircuito del capacitor intermedio
1 1 0 1 Condición de cortocircuito del capacitor intermedio
0 0 1 1 Capacitor intermedio conectado a la entrada - Estado buck
1 0 1 1 Condición de cortocircuito del capacitor intermedio
0 1 1 1 Condición de cortocircuito del capacitor intermedio
1 1 1 1 Condición de cortocircuito del capacitor intermedio

Tabla 1.2: 16 configuraciones que puede adoptar el convertidor versátil buck-boost.

A continuación se presentan los estados válidos del convertidor:

Estado boost

Se obtiene activando los interruptores S1 y S2, mientras que los interruptores S3 y S4 se

mantienen en bajo, tal como se ilustra en la Figura 1.17:
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Figura 1.17: Configuración del convertidor para el estado boost.
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Estado común

Se denomina estado común ya que está presente cuando el convertidor opera tanto como

un convertidor buck como un convertidor boost. Se obtiene activando los interruptores S2

y S3, mientras que los interruptores S1 y S4 se mantienen en bajo. Ası́, se garantiza una

transferencia de energı́a entre entrada y salida, a diferencia de los modos anteriores. La

Figura 1.18 ilustra la forma que adopta el convertidor:
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Figura 1.18: Configuración del convertidor para el estado común.

Estado buck

Se obtiene activando los interruptores S3 y S4, mientras que los interruptores S1 y S2 se

mantienen en bajo, tal como se ilustra en la Figura 1.19:
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Figura 1.19: Configuración del convertidor para el estado buck.

Para llevar a cabo el análisis del modelo del convertidor se utilizan las leyes de Kirchhoff

tanto para corrientes como para voltajes. Estas leyes están basadas en los principios de conser-

vación de la energı́a y el balance de carga de los circuitos eléctricos.
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Ley de corrientes de Kirchhoff

También llamada ley de nodos o primera ley de Kirchhoff establece: en cualquier nodo

(punto de una red eléctrica en el cual convergen tres o más conductores), la suma de las

corrientes que entran es igual a la suma de las corrientes que salen. De forma equivalente,

la suma de todas las corrientes que pasan por el nodo es igual a cero.

Ley de tensiones de Kirchhoff

También llamada segunda ley de Kirchhoff o ley de las tensiones, establece: en una trayec-

toria cerrada, la suma de todas las caı́das de tensión es igual a la tensión total suministrada.

De forma equivalente, la suma algebraica de las diferencias de potencial eléctrico en una

trayectoria cerrada es igual a cero.

La Figura 1.20 establece las corrientes y los voltajes considerados para el análisis. Existen

estados válidos, y estados no controlados. Los estados válidos son aquellos que permiten al

menos la circulación de corriente en la entrada o la salida del convertidor y que además no

cortocircuitan el capacitor intermedio. Por otro lado, los estados no controlados son aquellos

que no permiten una transferencia de energı́a entre entrada y salida, cortocircuitan el capacitor

intermedio o no permiten la circulación de corriente tanto en la entrada como en la salida.
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Figura 1.20: Corrientes y voltajes establecidos para la obtención del modelo conmutado del
convertidor versátil buck-boost.

Estado S1 = 0, S2 = 0, S3 = 0 y S4 = 0
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L
diL
dt

= 0 Lm
diLm
dt

= 0

C
dvc
dt

=
−vc + vcd

Rd

Cd
dvcd
dt

=
vc − vcd
Rd

Estado S1 = 1, S2 = 0, S3 = 0 y S4 = 0 - Estado no controlado.

L
diL
dt

= vc − vp Lm
diLm

dt
= 0

C
dvc
dt

=
−vc + vcd

Rd

Cd
dvcd
dt

=
vc − vcd
Rd

Estado S1 = 0, S2 = 1, S3 = 0 y S4 = 0 - Estado no controlado.

L
diL
dt

= 0 Lm
diLm
dt

= vo − vc

C
dvc
dt

=
−vc + vcd

Rd

− io Cd
dvcd
dt

=
vc − vcd
Rd

Estado S1 = 1, S2 = 1, S3 = 0 y S4 = 0 - Estado válido.

L
diL
dt

= vg − vo + vc Lm
diLm
dt

= vo − vc

C
dvc
dt

=
−(vc − vcd)

Rd

− io Cd
dvcd
dt

=
vc − vcd
Rd

Estado S1 = 0, S2 = 0, S3 = 1 y S4 = 0 - Estado no controlado.

L
diL
dt

= vg − vo − vc Lm
diLm
dt

= 0

C
dvc
dt

=
−(vc − vcd)

Rd

Cd
dvcd
dt

=
vc − vcd
Rd

Estado S1 = 1, S2 = 0, S3 = 1 y S4 = 0 - Condición de cortocircuito.
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CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN

Estado S1 = 0, S2 = 1, S3 = 1 y S4 = 0 - Estado válido.

L
diL
dt

= vg − vo − vc Lm
diLm
dt

= 0

C
dvc
dt

=
−(vc − vcd)

Rd

+ ig − io Cd
dvcd
dt

=
vc − vcd
Rd

Estado S1 = 1, S2 = 1, S3 = 1 y S4 = 0 - Condición de cortocircuito.

Estado S1 = 0, S2 = 0, S3 = 0 y S4 = 1 - Estado no controlado.
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= 0 Lm
diLm
dt

= vo

C
dvc
dt

=
(vc − vcd)

Rd

Cd
dvcd
dt

=
−(vc − vcd)

Rd

Estado S1 = 1, S2 = 0, S3 = 0 y S4 = 1 - Estado válido.

L
diL
dt

= vg − vo Lm
diLm
dt

= vo

C
dvc
dt

=
−(vc − vcd)

Rd

Cd
dvcd
dt

=
vc − vcd
Rd

Estado S1 = 0, S2 = 1, S3 = 0 y S4 = 1 - Condición de cortocircuito.

Estado S1 = 1, S2 = 1, S3 = 0 y S4 = 1 - Condición de cortocircuito.

Estado S1 = 0, S2 = 0, S3 = 1 y S4 = 1 - Estado válido.

L
diL
dt

= vg − vo − vc Lm
diLm
dt

= vo

C
dvc
dt

=
ig − (vc − vcd)

Rd

Cd
dvcd
dt

=
vc − vcd
Rd

Estado S1 = 1, S2 = 0, S3 = 1 y S4 = 1 - Condición de cortocircuito.

Estado S1 = 0, S2 = 1, S3 = 1 y S4 = 1 - Condición de cortocircuito.
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Estado S1 = 1, S2 = 1, S3 = 1 y S4 = 1 - Condición de cortocircuito.

Luego de establecer los estados válidos para el convertidor, se procede a definir una forma

general para el modelo matemático del convertidor:

diL
dt

=
vg − vo + vc · (S2 − S3)

L
(1.8)

diLm
dt

=
vo − vc · S2

Lm

(1.9)

dvc
dt

=
ig · S3

C
− (vc − vcd)

C ·Rd

− io · S2

C
(1.10)

dvcd
dt

=
vc − vcd
Cd ·Rd

(1.11)

1.2.3. Clases de frecuencia de conmutación

Los convertidores de potencia pueden operar con frecuencias de conmutación fijas o varia-

bles. En frecuencias de conmutación fija se utiliza una técnica de modulación por ancho de pulso

(Pulse-Width Modulation (PWM)), donde se compara una señal moduladora y una señal porta-

dora. La frecuencia de conmutación constante permite aumentar la eficiencia, reducir el rizado

de corriente del convertidor y la distorsión armónica total (THD) [21]. Esta técnica se utiliza

principalmente en aplicaciones de regulación de voltaje [21], [22].

Existen técnicas de control donde el nuevo estado de conmutación se actualiza sin tener en

cuenta un perı́odo de referencia. Es decir, el nuevo estado de conmutación depende de la ley de

control y no de una señal de comparación como si ocurre en la modulación PWM. Este es el caso

de la frecuencia de conmutación variable. En frecuencias variables de conmutación se produce

ruido, resonancias, comportamiento deficiente en estado estacionario, pérdidas no deseadas en

semiconductores y baja calidad de potencia [23]. En frecuencias de conmutación variables, el

diseño de los filtros es un procedimiento complejo dado que el contenido armónico del voltaje

no puede asignarse a frecuencias especı́ficas.
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Una tercera categorı́a es la frecuencia de conmutación cuasi-constante. En esta categorı́a

existe un valor promedio de referencia en la frecuencia de conmutación. Se denomina cuasi-

constante, ya que en estado estacionario se obtiene una frecuencia de conmutación que oscila en

torno a un valor promedio. Esta categorı́a no utiliza una comparación de señales para determinar

el ciclo de trabajo; es resultado directo de la ley de control. La frecuencia de conmutación es

variable debido a variaciones en los tiempos de cálculo del controlador, errores de redondeo

en la ley de control y ruido en la adquisición de señales, entre otras. Posee las ventajas de la

frecuencia de conmutación constante.

La Figura 1.21 ilustra una técnica de control con frecuencia de conmutación constante PWM.

Se observa una comparación entre una señal moduladora de valor constante y una señal porta-

dora diente de sierra. Cuando el valor de la señal moduladora es mayor que el de la portadora,

se genera una activación de los interruptores durante un tiempo Ton. Cuando el valor de la señal

portadora es mayor, se genera la desactivación de los interruptores durante un tiempo Toff . El

tamaño de los tiempos Ton y Toff durante un periodo de conmutación Tsw se modifican cuando

cambia la señal moduladora.

Señal moduladora
Señal portadoraV

tV

t

Ciclo de trabajo

Tsw

Ton

Tsw Tsw Tsw

Toff

Figura 1.21: Forma de onda de la señal moduladora, portadora y el ciclo de trabajo resultante de
una estrategia de conmutación basada en PWM.
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La Figura 1.22 ilustra la forma de onda del ciclo de trabajo al implementar una estrategia de

control con frecuencia de conmutación cuasi-constante. A diferencia de la técnica anterior, se

observa que no existe una comparación entre señales para generar el ciclo de trabajo correspon-

diente. En esta figura, se observa una frecuencia de conmutación aproximadamente constante.

V

t

Tsw

Ton

Tsw Tsw Tsw

Toff

Ciclo de trabajo

Figura 1.22: Forma de onda del ciclo de trabajo al establecer una estrategia de control con
frecuencia de conmutación cuasi-constante.

En la Figura 1.23 se observa el ciclo de trabajo resultante para una estrategia de control

de frecuencia variable. El ciclo de trabajo se actualiza de acuerdo a la ley de control en cada

periodo de muestreo. En la figura se observan dos periodos de conmutación. En el primero, la

ley de control establece un Ton de dos periodos de muestreo y un Toff de un solo periodo. En el

segundo periodo de conmutación, el Ton dura un periodo mientras que el Toff dura tres periodos

de muestreo. Se concluye que el periodo de conmutación es aleatorio y que es múltiplo del

periodo de muestreo.

V
Ciclo de trabajo

Tsw1

Ts Ts Ts

Ton

Toff

Ton

Toff

Ts Ts TsTs k[Ts]

Tsw2

Figura 1.23: Forma de onda del ciclo de trabajo al establecer una estrategia de control de fre-
cuencia variable.
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1.2.4. Algoritmos MPPT

La demanda de sistemas de generación fotovoltaica ha experimentado un gran aumento tanto

para modos de sistemas fotovoltaicos independientes como para sistemas conectados a la red. En

consecuencia, es necesario una técnica eficiente de seguimiento de punto de máxima potencia

que tenga la capacidad de rastrear el MPP en todas las condiciones ambientales y luego obligue

al sistema fotovoltaico a operar en ese punto MPP. Debido a que un MPPT es un componente

esencial en los sistemas fotovoltaicos, se han desarrollado una gran cantidad de métodos MPPT

publicados en diversas revistas cientı́ficas. Cuando los algoritmos se clasifican en función del

método o la estrategia de control, se suelen agrupar en algoritmos directos e indirectos. El méto-

do indirecto se basa en el uso de una base de datos que incluye parámetros y datos de curvas

tı́picas del generador fotovoltaico para diferentes irradiaciones y temperaturas, o sobre el uso de

funciones matemáticas obtenidas de datos empı́ricos para estimar el MPP. Es por esto que en la

mayorı́a de los casos se requiere una evaluación previa del módulo fotovoltaico, o bien se basa

el funcionamiento en la relación matemática obtenida de los datos empı́ricos, que no cumple

con todas las condiciones climatológicas. Los métodos indirectos más destacados son:

1. Método de ajuste de curvas: Su funcionamiento se basa en la obtención del modelo ma-

temático del panel fotovoltaico. La desventaja de este método es que requiere un conoci-

miento preciso de parámetros fı́sicos relacionados con el material celular y las especifi-

caciones de fabricación. Además, puede requerir una gran capacidad de memoria para el

cálculo de formulaciones matemáticas.

2. Método de la tabla de consulta: En este método, los valores de voltaje y corriente del

panel se comparan con los almacenados en el sistema de control, que corresponden a la

operación en el MPP, en condiciones climatológicas concretas. Este algoritmo tiene la

desventaja de que se requiere de una gran capacidad de memoria para el almacenamiento

de los datos. Además, la implementación debe ajustarse para un panel especı́fico.

Los métodos directos incluyen aquellos que utilizan mediciones de voltaje o corriente del
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módulo fotovoltaico. Estos algoritmos tienen la ventaja de ser independientes del conocimiento

de las caracterı́sticas del generador fotovoltaico. Por lo tanto, el punto de operación es indepen-

diente de los niveles de irradiancia o temperatura. Los métodos directos analizados a continua-

ción son los siguientes:

1. Perturbar y observar (P&O).

2. Conductancia incremental (InC).

3. Voltaje fraccional de circuito abierto ( Fractional Open-Circuit Voltaje (FOCV)).

4. Corriente fraccional de cortocircuito (Fractional Short-Circuit Current (FSCC)).

1.2.4.1. Algoritmo de Perturbar & Observar (P&O)

El algoritmo de perturbar y observar es uno de los más básicos y más utilizados [24], [25].

Esto es porque posee una estructura simple y necesita la medición de pocos parámetros para

el seguimiento de la potencia del panel. Además, tiene la ventaja de no depender de las carac-

terı́sticas del módulo fotovoltaico en el proceso del seguimiento del MPP. Por lo tanto, puede

aplicarse fácilmente a cualquier panel fotovoltaico [25]. El algoritmo mide el voltaje Vpv e Ipv

instantáneos del panel y luego calcula la potencia instantánea Ppv y la compara con la potencia

Ppas calculada anteriormente. En base a las mediciones anteriores, el voltaje de operación del

panel es aumentado o disminuido (perturbado). Luego, en función de la potencia obtenida (ob-

servar), se determina la acción a seguir cambiando nuevamente este voltaje de salida del panel

[26].

El diagrama de flujo de la Figura 1.24 señala el comportamiento que debe tener el voltaje

entre los terminales del panel para ası́ realizar un seguimiento del MPP. El algoritmo funciona

en base a la comparación de los valores de las variables actuales (tanto de potencia como de

voltaje y corriente) con los valores inmediatamente anteriores.
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Inicio

Medición Vpv & Ipv

Ppv=Vpv*Ipv
Ppas=Vpas*Ipas

Ppv-Ppas >0

Vpv-Vpas >0 Vpv-Vpas >0

Aumentar
Vref

Disminuir
Vref

Śı

Śı

Disminuir
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Retornar

No

Śı NoNo

Figura 1.24: Diagrama de flujo del algoritmo P&O.

Para el algoritmo de P&O se pueden establecer cuatro casos de análisis . En la Figura 1.25(a)

se aprecia un aumento en la potencia debido a un incremento en el voltaje en los terminales del

panel. Por lo tanto, el voltaje de referencia debe aumentar en la siguiente iteración. En la Figura

1.25(b) también se aprecia un aumento en la potencia, pero en este caso se debe a un decremento

del voltaje en los terminales del panel. Debido a que en las Figuras 1.25(c) y 1.25(d) se observa

un decremento en la potencia, la acción a seguir será aumentar el voltaje de referencia. Caso

contrario, si la potencia disminuyó debido a un aumento en el voltaje de referencia, la acción a

seguir será disminuir su valor.
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Figura 1.25: Comportamiento de la potencia del panel solar ante cambios en el voltaje de refe-
rencia. a) Comportamiento de la potencia del panel debido al aumento del voltaje. b) Comporta-
miento de la potencia del panel debido al decremento del voltaje. c) Decremento en la potencia
actual del panel debido a un decremento del voltaje en sus terminales. d) Disminución de la
potencia del panel debido al aumento del voltaje en sus terminales.

Una de las principales ventajas de este algoritmo es su sencilla implementación, ya que su

funcionamiento está basado en la medición de dos variables (voltaje y corriente del panel). Una

de las desventajas radica en que si se desea una alta precisión en el MPPT el accionar del algo-

ritmo P&O será lento. Por otro lado, si se requiere una alta rapidez el algoritmo presentará una

baja precisión [27]. Otra desventaja de este algoritmo es su oscilación una vez se que encuentra

alrededor del MPP. Es decir, una vez alcanza el estado estacionario el valor del voltaje de re-

ferencia entrará en una oscilación permanente, provocando ası́ una fluctuación en el valor de la

potencia del panel fotovoltaico.
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1.2.4.2. Algoritmo de Conductancia Incremental

El método de conductancia incremental está basado en el hecho de que la pendiente de la

curva P-V en el MPP es cero, positiva a la izquierda y negativa a la derecha del MPP [28], tal

como se ilustra en la Figura 1.26. En base a lo anterior se establecen las siguientes relaciones:

dP/dV =


0, en el MPP

> 0, izquierda de MPP

< 0, derecha del MPP

(1.12)

Voltaje del panel solar [V]

P
ot

en
ci

a
d

el
p

an
el

so
la

r
[W

]

Dirección de convergencia

dP
dV > 0 dP

dV < 0

dP
dV = 0

MPP

Figura 1.26: Valor de la derivada de la potencia con respecto al voltaje.

Analizando la variación de la potencia con respecto al voltaje:

dP

dV
=
d(IV )

dV
= I + V

dI

dV
∼= I + V

∆I

∆V
(1.13)

Reemplazando este resultado en (1.12) se obtiene:

∆I/∆V =


0, en el MPP

> 0, izquierda de MPP

< 0, derecha del MPP

(1.14)
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Luego, (1.13) y (1.14) permiten establecer el diagrama de flujo del algoritmo de inductancia

incremental. Ası́,

Inicio

Mediciones
Vpv & Ipv

∆V = 0

∆I/∆V = −I/V ∆I = 0

∆I/∆V > −I/V ∆I > 0

Vref=Vref+∆V Vref=Vref -∆V Vref=Vref -∆V Vref=Vref+∆V

Śı

No

Śı

No

Śı

No

Śı

No

Śı

No

dI=Ipv-Ipas
dV=Vpv-Vpas

Retornar

Figura 1.27: Diagrama de flujo del algoritmo de conductancia incremental.

Analizando la Figura 1.27, se visualiza que el algoritmo comienza midiendo y obteniendo

los valores de voltaje y corriente del panel. Luego, con los valores de la iteración anterior se

establece el cambio incremental como : dI ∼=Ipv-Ipas, y dV ∼=Vpv-Vpas.

Inicialmente, se evalúa si el voltaje actual Vpv y el voltaje anterior Vpas son distintos. De

ser ası́, se evalúa 1.14, y dependiendo del resultado se toma la decisión correspondiente. La

rama ubicada en el sector derecho del diagrama de la Figura 1.27 se ha incluido para actuar

ante perturbaciones como cambios atmosféricos. Por lo tanto, ahora el voltaje de referencia es

controlado dependiendo de un aumento o disminución en la corriente generada por el panel

fotovoltaico [27]. La principal ventaja de este algoritmo es que presenta una mayor rapidez y

precisión en comparación al método de P&O. Además, ya no presenta oscilaciones luego de

alcanzar el MPP, como si sucede en el método anterior.
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Un aspecto importante a tener en consideración es la implementación de un error o toleran-

cia al momento de evaluar la condición dP/dV = 0, debido a que es poco probable que dicha

equivalencia se cumpla. El valor del error depende de la sensibilidad que se requiera para el

MPPT [27].

1.2.4.3. Voltaje fraccional de circuito abierto

A diferencia de las dos técnicas anteriores, el método del voltaje fraccional de circuito abierto

corresponde a un método indirecto. Se basa en una relación casi lineal existente entre el VMPP

(voltaje en el MPP) y el Voc (voltaje de circuito abierto entre los terminales del panel).

VMPP ≈ K1 · Voc (1.15)

La expresión (1.15) describe este comportamiento casi lineal, donde K1 corresponde a la

constante de proporcionalidad, la cual siempre es menor a la unidad. Su valor debe calcularse de

manera empı́rica, determinando el VMPP y el Voc para un determinado módulo fotovoltaico, con

irradiancia y temperatura especı́ficas. Los valores que se han reportado paraK1[8] se encuentran

en un rango entre 0.71 y 0.82 [8].

Una vez que se establece el valor de K1, se obtiene la magnitud de voltaje en el MPP VMPP ,

y por lo tanto hacer un MPPT en base al diagrama de flujo expuesto en la Figura 1.28.
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Inicio del
algoritmo FOCV

Medición de Voc y
V(k)

Vmpp = K1*Voc

V(k) < Vmpp

Vref = Vref + ∆V Vref = Vref − ∆V

Śı

No

Figura 1.28: Diagrama de flujo del método de voltaje fraccional de circuito abierto.

Como se trata de una aproximación, el módulo fotovoltaico no opera en el MPP, sino en

una región próxima. La poca exactitud del algoritmo es compensada por su simplicidad y fácil

implementación. Además, solo necesita de un microcontrolador o DSP de bajo costo debido a

la simplicidad del método.

Una de las principales desventajas de este método es la pérdida de potencia generada por la

constante desconexión del convertidor con el panel para medir el voltaje de circuito abierto Voc.

1.2.4.4. Corriente fraccionaria de cortocircuito

Al igual que en el método de voltaje fraccionario de circuito abierto, el algoritmo de corriente

fraccionaria de cortocircuito se basa en una relación casi lineal existente entre IMPP (corriente

en el MPP) y Ioc (corriente que se da al establecer un cortocircuito entre los terminales del panel).

En consecuencia, el algoritmo de corriente fraccionaria de cortocircuito también establece una
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relación entre la corriente en el MPP y la corriente de cortocircuito Isc, tal como se indica en

(1.16), donde K2 oscila entre 0.78 y 0.92 [8].

IMPP ≈ K2 · Isc (1.16)

La potencia obtenida no solo se ve disminuida debido a la constante búsqueda de la corriente

Isc, si no también debido a que en este método nunca se encuentra perfectamente con el MPP.

Inicio del
algoritmo FCSC

Medición de Isc y
I(k)

Impp = K2*Isc

I(k) < Impp

Iref = Iref + ∆I Iref = Iref − ∆I

Śı

No

Figura 1.29: Diagrama de flujo del método de corriente fraccionaria de cortocircuito.
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1.3. Objetivos

1.3.1. Objetivo general

El objetivo general del proyecto es implementar un algoritmo de seguimiento del máximo

punto de potencia de un panel fotovoltaico, con la utilización del convertidor versátil buck-boost

junto con un control predictivo de frecuencia cuasi-constante.

1.3.2. Objetivos especı́ficos

Para desarrollar el objetivo general se han establecido los siguientes objetivos especı́ficos:

Comparar los algoritmos MPPT clásicos considerando criterios de desempeño y fácil im-

plementación.

Analizar y simular los modos de operación del convertidor versátil buck-boost en la apli-

cación de carga de baterı́as.

Simular una estrategia de control predictivo de estados finitos basado en modelo integran-

do una estrategia de control multilazo y un algoritmo MPPT.

Implementar una estrategia de control basada en control predictivo FCS-MPC con fre-

cuencia de conmutación cuasi-constante utilizando el convertidor versátil buck-boost.

1.4. Alcances y limitaciones

El alcance de este proyecto contempla los siguientes ı́tems:
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Puesta en marcha del convertidor versátil buck-boost. El convertidor se encontraba cons-

truido pero no estaba operativo. Se realizaron pruebas para determinar el daño.

Se utilizará la fuente Chroma 62050H-600S para emular el panel fotovoltaico referencia

MSP-105W.

La potencia de operación del convertidor será de 100 W con el emulador solar simulando

condiciones ambientales ideales, y será de 50 W cuando el emulador solar simule una

condición de sombreado parcial.

El perı́odo de muestreo de la estrategia de control FCS-MPC clásica a implementar será

de 10 us.

La frecuencia de conmutación del convertidor implementando la estrategia de control

FCS-MPC de frecuencia cuasi-constante será de 100 kHz.

Para la implementación digital del control se utilizará la tarjeta de desarrollo TMSF28335

de Texas Instruments.

Las limitaciones del proyecto son las siguientes:

En este proyecto no se construirá el convertidor debido a que ya se encuentra conformado,

junto a los drivers y sensores correspondientes.

No contempla una comparación a nivel de simulación o experimental con otras topologı́as

de convertidores buck-boost.

No se trabajará en el diseño y construcción de un prototipo industrial o comercial de la

topologı́a abordada.

Se utilizará una fuente de voltaje capaz de emular el panel fotovoltaico.

El sistema de pruebas a analizar consiste de un convertidor versátil buck-boost , conec-

tado en la entrada con un emulador solar fotovoltaico y en la salida una baterı́a, emulada

mediante una carga electrónica en paralelo con una fuente DC.
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1.5. Metodologı́a

A continuación se describe la metodologı́a propuesta para el desarrollo de este proyecto.

1.5.1. Etapa I: Investigación y simulación de algoritmos MPPT

El primer paso consiste en investigar los principales algoritmos MPPT consultando en bi-

bliografı́a especializada. La principal fuente de información es la base de datos IEEE-Xplore

(Institute of Electrical and Electronics Engineers), disponible en la biblioteca de la Universidad

de Talca. Después, se desarrollarán simulaciones básicas que permitan comprender el funcio-

namiento de los algoritmos seleccionados. La herramienta de simulación considerada para el

desarrollo del proyecto es PSIM (Power Electronics Simulation).

1.5.2. Etapa II: Modelamiento del convertidor versátil buck-boost

En esta etapa, se estudia y analizan las caracterı́sticas del convertidor versátil buck-boost. Un

objetivo es identificar los modos posibles de operación del convertidor. Luego, a partir de leyes

circuitales se obtendrá el modelo dinámico. Finalmente, se simula el convertidor en lazo abierto

en los modos válidos.

1.5.3. Etapa III: Conceptos de control predictivo

En la tercera etapa se estudian los principios del control predictivo, en particular del control

predictivo de estados finitos basado en modelo. Luego, se realizan simulaciones donde se integra

el algoritmo MPPT seleccionado y un control predictivo clásico. A continuación, se desarrolla

e implementa el controlador propuesto y se obtienen los resultados experimentales. Finalmente,

se analizan los resultados experimentales y se comparan con resultados de simulación.
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En la Figura 1.30, se muestran cada una de las etapas con las principales actividades a realizar

durante este proceso de investigación.

Simulación MPPTs

Etapa I Etapa II

Análisis
convertidor
versátil

buck-boost

Estudio
convertidores

clásicos DC-DC

Etapa III
Aplicación

FCS-MPC clásico

Diseño FCS-MPC
propuesto

Simulación controlador
propuesto

Implementación ley de
control

Simulación algoritmo
FCS-MPC

Seguimiento del punto de máxima
potencia de un panel solar

Simulación
convertidor versátil

lazo abierto

Informe

Pruebas y resultados
experimentales

Investigación
métodos MPPT

Figura 1.30: Diagrama propuesto para el desarrollo del proyecto.

Para el desarrollo del proyecto, se requieren conocimientos en:

Electrónica de potencia
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Modelamiento de convertidores DC-DC

Simulación de convertidores

Control predictivo de estados finitos basado en modelo

Manejo de equipos de laboratorio como cargas electrónicas, fuentes, equipos de medición,

etc.
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Capı́tulo 2

Algoritmos MPPT

En el presente capı́tulo se realizan simulaciones de técnicas MPPT clásicas, indicando el

principio de funcionamiento e integrándolo con un panel solar en simulaciones que demuestren

el desempeño del algoritmo. Inicialmente, se establece una descripción de los circuitos de si-

mulación utilizados para llevar a cabo las simulaciones de los algoritmos MPPT. Finalmente, se

ilustran las gráficas de los resultados de las simulaciones de cada técnica MPPT.

2.1. Caracterı́sticas del panel fotovoltaico

PSIM es un software de simulación especializado en el área de la electrónica. Es utilizado

en aplicaciones tales como electrónica de potencia, control digital, diseño de fuentes de alimen-

tación, entre otros. Además, posee módulos que extienden su funcionalidad a áreas especı́ficas

de simulación y diseño de circuitos, incluyendo: teorı́a de control, motores eléctricos y energı́as

renovables (energı́a fotovoltaica y eólica). Las simulaciones en PSIM se desarrollan de una ma-

nera muy sencilla e intuitiva. Estas son realizadas en una interfaz gráfica que permite dibujar

esquemas eléctricos con herramientas de fácil acceso. PSIM tiene una librerı́a de energı́as reno-

vables, donde se encuentran los módulos solares. Para la simulación de los algoritmos MPPT se

ha seleccionado un panel solar con las siguientes caracterı́sticas:
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Parámetros Descripción Valor
Número de celdas Número de celdas del módulo solar. Un módulo solar 36

consiste de N números de celdas en serie.
Intensidad de luz Intensidad de luz bajo condiciones de prueba estándar. 1000 W/m2

estándar El valor es normalmente 1000 [W/m2].
Referencia de Temperatura de referencia bajo condiciones de prueba estándar. 25°C

temperatura (Tref) Se expresa en °C.
Resistencia en serie (Rs) Resistencia en serie de cada celda solar. Se expresa en Ohm. 0.008 Ω

Corriente de Corriente de cortocircuito de cada celda solar a 6.3 A
cortocircuito la temperatura de referencia indicada en Amperios [A].

Voltaje de Voltaje en el cual la corriente suministrada 21.1 V
circuito abierto por el panel solar es cero. Su unidad es el Voltio [V].

Potencia máxima Potencia máxima que puede alcanzar el panel fotovoltaico. 103 W
Su unidad es el Vatio [W].

Tabla 2.1: Parámetros del panel seleccionado para realizar simulaciones de algoritmos MPPT

El panel fotovoltaico seleccionado posee dos diodos de derivación (conocidos también como

diodos de bypass) para la protección del panel solar. Los diodos de derivación se utilizan en los

paneles fotovoltaicos para proteger de sobrecalentamiento las celdas solares que se encuentren

parcialmente sombreadas de las celdas que operan completamente a pleno sol dentro del mismo

panel. En un módulo fotovoltaico estándar, las celdas solares están conectadas en serie. En una

conexión en serie, la corriente que circula es la misma pero el voltaje resultante es mayor y

proporcional al numero de celdas conectadas. Cuando la luz solar que impacta la superficie

del panel es uniforme, cada celda solar dentro del mismo panel produce la misma cantidad

de voltaje (0.5 V aproximadamente). Cuando existe sombreado parcial en una celda, ésta deja

de producir energı́a eléctrica y se comporta más como una resistencia. La energı́a generada

por las demás celdas que no son sombreadas es disipada por la célula con sombra, causando

sobrecalentamiento (puntos calientes) y eventualmente la destrucción de la celda oscurecida.

Para proteger una célula fotovoltaica, un panel o incluso una matriz completa de los efectos

destructivos del sombreado parcial o total, se utilizan los llamados diodos de derivación a través

de cada celda de una cadena conectada en serie, tal como se ilustra en las Figuras 2.1(a) y 2.1(b).

La Figura 2.1(a) ilustra el comportamiento de la corriente cuando no existe sombreado parcial.

Por otro lado, la Figura 2.1(b) ilustra el comportamiento de la corriente circulando a través del

diodo de bypass cuando existe sombreado parcial. De forma complementaria, la Figura 2.1(c)

ilustra la curva I-V del panel cuando los diodos de bypass no son utilizados. La Figura 2.1(d)
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ilustra la curva I-V del panel solar cuando actúa el diodo de bypass, observando una disminución

considerable del valor de voltaje de circuito abierto debido a que la mitad de las celdas solares

no se encuentran realizando un aporte de energı́a.

Diodos de bypass

Tensión 

negativa (-)

Tensión 

positiva (+)

(a)

Diodos de bypass

Tensión 

negativa (-)

Tensión 

positiva (+)

Celda con sombreado 

parcial

(b)

Vpv

Ipv

(c)

Vpv

Ipv

(d)

Figura 2.1: Panel solar con dos diodos de bypass. En (a) circulación de corriente sin sombreado
en las celdas. En (b) circulación de corriente con sombreado parcial en una celda. En (c) curva
caracterı́stica I-V del panel solar sin sombreado. En (d) curva caracterı́stica I-V del panel solar
con sombreado.

La integración de un diodo de derivación en cada celda individual es costosa. En la práctica,

los fabricantes colocan diodos de derivación a través de grupos o subcadenas de celdas fotovol-

taicas (generalmente de 16 a 24 celdas) en la parte posterior de los paneles o dentro de la caja

de conexiones de un módulo solar.
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2.2. Circuitos de simulación de algoritmos MPPT

A continuación, se desarrollan simulaciones en el software PSIM. Para implementar los

algoritmos MPPT, se utiliza el bloque C simplificado de PSIM, que permite el desarrollo de

código en lenguaje C. Las señales de entrada del bloque C corresponden a la corriente y el voltaje

del panel solar, mientras que la salida es el voltaje de referencia obtenido del algoritmo MPPT.

En la simulación, se emplea una fuente dependiente de voltaje que cuenta con la capacidad de

recepcionar la referencia que le asigne el algoritmo MPPT. El esquema propuesto se aprecia en

la Figura 2.2.

Vref

Ipv

Vpv

Panel
Fotovoltaico

Bloque
controlador

Figura 2.2: Diagrama de bloques simplificado para un MPPT.

El circuito a utilizar para realizar simulaciones del algoritmo P&O y conductancia incre-

mental se observa en la Figura 2.3. Aquı́ se aprecian los tres elementos principales mencionados

previamente, junto a sondas propias del software PSIM las cuales son utilizadas para observar

el comportamiento de las señales de interés.
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Figura 2.3: Circuito implementado en PSIM para la simulación del algoritmo perturbar y obser-
var y conductancia incremental.

Para controlar el voltaje de la fuente dependiente se realizan mediciones tanto de corriente

como de voltaje a la salida del panel. Las variables medidas ingresan al controlador que ejecuta

el algoritmo MPPT. Finalmente, se impone una referencia de voltaje en la fuente conectada

directamente en los bornes del panel.

Para la simulación del método de voltaje fraccionario de circuito abierto se ha implementado

un interruptor, un divisor de voltaje y un condensador tal como se ilustra en la Figura 2.4. El

propósito del interruptor es el de dar una condición del circuito abierto al sistema, obligando

a la corriente proveniente del panel a circular a través de resistencias de gran magnitud. Por lo

tanto, al existir un flujo de corriente despreciable, se establece una condición de circuito abierto

en los bornes del panel fotovoltaico. Al realizar variaciones considerables en el valor del voltaje

del panel, se producen picos de tensión extremadamente altos. En consecuencia, es necesaria la

implementación de un condensador para ası́ evitar este inconveniente.
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Figura 2.4: Circuito implementado para simular la técnica de voltaje fraccional de circuito abier-
to.

Para la simulación del método de corriente fraccionaria de cortocircuito se utiliza una fuente

de corriente dependiente para imponer una corriente al panel, tal como se ilustra en la Figura

2.5. Adicionalmente, se añade un interruptor en paralelo a la fuente para generar una condición

de cortocircuito.

Figura 2.5: Circuito utilizado para la simulación del método de corriente fraccionaria de corto-
circuito.

2.3. Simulación método P&O

La Figura 2.6 muestra el comportamiento de la corriente, el voltaje, la potencia máxima que

puede entregar el panel y la potencia obtenida mediante el algoritmo MPPT. Inicialmente, el
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panel se encuentra en una condición de cortocircuito ya que el valor de voltaje es cero y el valor

de la corriente es el máximo (superando los 6 A). El algoritmo MPPT comienza a establecer

aumentos escalonados de valor constante en la magnitud del voltaje del panel. Cuando el punto

de máxima potencia es alcanzado, el algoritmo comienza a oscilar en torno al valor del voltaje

en el MPP. En particular, cambios de referencia de 0.2 V son realizados cada 100 µs.
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Figura 2.6: Comportamiento del voltaje y la corriente del panel fotovoltaico implementando un
algoritmo P&O con cambios de referencia de 0.2 V.

Cuando se desea realizar un MPPT sin importar la exactitud en estado estacionario, los

cambios de referencia deben ser de mayor magnitud. La Figura 2.7 ilustra el comportamiento de

la corriente, el voltaje, la potencia máxima que podrı́a entregar el panel y la potencia obtenida

al establecer cambios escalón de 2 V en la referencia de voltaje. Los saltos de voltaje necesarios

para alcanzar el MPP disminuyen considerablemente, pero aumentan las oscilaciones de voltaje

y corriente en estado estacionario. Como consecuencia de lo anterior, la potencia presenta un

comportamiento oscilatorio, alcanzando valores instantáneos inferiores a los 80 W, afectando

considerablemente la eficiencia.
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Figura 2.7: Comportamiento del voltaje y la corriente del panel fotovoltaico implementando un
algoritmo P&O con cambios de referencia de 2 V.

2.4. Simulación método conductancia incremental

Los resultados de simulación del método de conductancia incremental se ilustran en la Fi-

gura 2.8. En comparación con los resultados anteriores, se observa como una vez alcanzado

el MPP, el algoritmo no establece nuevos cambios de referencia de voltaje, por lo cual ya no

existe oscilación permanente en el punto de máxima potencia. Esta caracterı́stica otorga mayor

eficiencia al algoritmo de conductancia incremental, en comparación con el método de perturbar

y observar.
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Figura 2.8: Comportamiento de la corriente, el voltaje y la potencia del panel fotovoltaico im-
plementando un algoritmo de conductancia incremental con cambios de referencia de 0.4 V.

2.5. Simulación voltaje fraccionario de circuito abierto

La Figura 2.9 ilustra los resultados de simulación para la corriente, el voltaje, la potencia

máxima disponible y la potencia máxima alcanzada por el algoritmo MPPT. Los cambios de

referencia de voltaje se establecen a partir de la medición del voltaje de circuito abierto del

panel fotovoltaico. En otras palabras, periódicamente el algoritmo necesita disminuir el valor

de la corriente del panel a niveles cercanos a cero. Esto se consigue desconectando la fuente

dependiente de voltaje y otorgando un único camino para la circulación de corriente a través

de resistencias de alto valor óhmico. Una condición de circuito abierto provocará niveles de

potencia bajos (cercanos a cero). La sumatoria de los instantes en que el valor de la potencia

decrece, disminuye sustancialmente la eficiencia del algoritmo MPPT.
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Figura 2.9: Comportamiento de la corriente, el voltaje y la potencia del panel fotovoltaico im-
plementando un algoritmo de voltaje fraccional de circuito abierto.

2.6. Simulación corriente fraccionaria de cortocircuito

La Figura 2.10 ilustra el comportamiento de la corriente y el voltaje del panel fotovoltaico al

implementar el algoritmo MPPT de corriente fraccionaria de cortocircuito. Se ilustra además una

comparación de la potencia máxima disponible y la potencia adquirida. A diferencia del método

descrito anteriormente, un algoritmo MPPT de corriente fraccionaria de cortocircuito realiza

cambios de referencia de corriente. Para ello, periódicamente debe establecer una condición de

cortocircuito en los bornes del panel fotovoltaico activando un interruptor en paralelo a la fuente

dependiente de corriente. Al cerrar el interruptor, se crea un camino por el cual circula una

corriente de máxima intensidad. Tal como indica la curva caracterı́stica de un panel fotovoltaico,

el punto de máxima corriente es al mismo tiempo el punto en que el voltaje decae al mı́nimo

(muy próximo al cero). En la Figura 2.10 se observan intervalos en que la potencia es nula.
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Figura 2.10: Comportamiento de la corriente, el voltaje y la potencia del panel fotovoltaico
implementando un algoritmo de corriente fraccionaria de cortocircuito.

A continuación, se analizan las cuatro técnicas MPPT de acuerdo a los criterios de rizado de

corriente, velocidad de convergencia y costo computacional. En términos de rizado, el algorit-

mo de conductancia incremental presenta menor rizado de corriente y voltaje debido a que en

estado estacionario no genera oscilaciones en torno al MPP. Por su parte, tanto el método de vol-

taje fraccionario de circuito abierto como el de corriente fraccionaria de cortocircuito presentan

un alto rizado debido a continuos estados de circuito abierto y cortocircuito respectivamente.

Con respecto a la velocidad de convergencia, tanto el algoritmo de perturbar y observar como

conductancia incremental presentan tiempos de convergencia menores que los métodos de vol-

taje fraccionario de circuito abierto y corriente fraccionaria de cortocircuito. El algoritmo que

presenta un menor costo computacional es el método de perturbar y observar debido a la me-

nor cantidad de condiciones que posee su algoritmo. Por otro lado, el algoritmo de mayor coste

computacional es el de conductancia incremental ya que la cantidad de condiciones a evaluar es

alta.
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En general, sobresale el algoritmo de perturbar y observar por su simplicidad y bajo costo

computacional.
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Capı́tulo 3

Diseño del controlador

En este capı́tulo se expone el controlador propuesto. Inicialmente, se realiza una descripción

del principio de funcionamiento del control FCS-MPC. Luego, se describe la implementación de

un algoritmo MPPT en conjunto con una estrategia de control multilazo. Este control multilazo

posee un lazo externo de tensión y un lazo interno de corriente. El controlador del lazo externo

de tensión es un control PI. En primera instancia, para el lazo interno de corriente se utiliza un

controlador FCS-MPC clásico. En segunda instancia, el controlador FCS-MPC es reemplazado

por el controlador FCS-MPC de frecuencia cuasi-constante desarrollado en este proyecto. Los

resultados de simulación y experimental de cada sistema son presentados en el Capı́tulo 4.

3.1. El control predictivo de estados finitos basado en modelo

Los convertidores de potencia son utilizados en una amplia gama de aplicaciones como la

conversión de energı́a, tracción y generación distribuida [1]. Indiscutiblemente, los convertido-

res de potencia se encuentran asociados con una etapa de control, la cual se encarga de regular

su comportamiento. Entre la variedad de controladores existentes se encuentra el control predic-

tivo de estados finitos basado en modelo. Caracterı́sticas como conceptos intuitivos, facilidad de

comprensión, inclusión de restricciones, no linealidades y gran robustez hacen del control pre-
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dictivo un tópico de gran interés para los investigadores. Inicialmente, su principal desventaja

con respecto al control clásico era la gran cantidad de cálculos que requerı́an en cada itera-

ción [29]. Sin embargo, esto no representa un gran inconveniente para los microprocesadores

existentes al dı́a de hoy.

3.1.1. El principio del control FCS-MPC

La Figura 3.1 ilustra el principio de funcionamiento del control predictivo. El objetivo del

control persigue que la variable x siga el valor de la referencia x∗. Para conseguirlo es necesario

realizar las mediciones que el modelo predictivo requiera para realizar cálculos. Una vez que

las variables son adquiridas, el modelo predictivo se encarga de evaluar los j diferentes estados

conmutados que el presenta el convertidor. Finalmente, selecciona el estado que más se acerca

a la referencia x∗ y aplica el estado Sopt determinado.

Modelo
Predictivo

Optimización
Sopt

Convertidor

x∗

xp

j

Carga

Medición
y

estimación

x

Figura 3.1: Esquema básico del control predictivo [29].

En [29], se describe en forma detallada las acciones que ejecuta el algoritmo FCS-MPC.

Estas acciones son:
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1. Realizar una medición y/o estimación de las variables controladas x(k).

2. Aplicar el estado óptimo Sopt(K) obtenido en el muestreo anterior.

3. Para cada estado válido del convertidor, se predice el comportamiento de la variable x en

el siguiente intervalo de muestreo xp mediante el modelo matemático.

4. Evaluar la función de costo g para cada predicción

5. Seleccionar el estado de conmutación que minimice la función de costo g.

6. Almacenar Sopt para ser aplicado en el siguiente periodo de muestreo.

k-1

k+1

k

Medición
x(k), x∗(k)

Aplicar
Sopt(k)

Predecir
xp
1, xp

2...xp
j

Evaluar
g(xp

1), g(x
p
2)...g(x

p
j )

Optimizar

Almacenar
Sopt(k+1)

Figura 3.2: Cálculos y mediciones que realiza el algoritmo de control predictivo [29].

3.1.2. Tipos de control en modo corriente

El control predictivo digital en modo corriente (Digital Predictive Current-Mode Control

(DPCMC)) es una atractiva estrategia de control debido a su inherente velocidad y confiabi-

lidad [30]. Adicionalmente, los controladores digitales presentan una alta inmunidad al ruido
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comparado con controladores analógicos [31]. Es por esto que la popularidad del control digital

orientado a convertidores DC-DC ha incrementado en las últimas décadas.

En esta sección, se presentan tres técnicas de control predictivo de corriente programada:

control de corriente de valle, control de corriente de peak y control de corriente promedio. Las

tres técnicas de control de corriente consideradas están basadas en el mismo enfoque, que con-

siste en muestrear la corriente del inductor y los voltajes de entrada y salida, para determinar

el valor del ciclo de trabajo en el siguiente periodo de conmutación. El objetivo es minimizar

el error entre la referencia actual iref y la variable de control (el valle, el peak o la corriente

promedio) [32].

3.1.2.1. Control de corriente de valor valle

El objetivo de un control de corriente de valle es asegurar que el valle de la corriente del

inductor sigue la referencia de corriente iref . El ciclo de trabajo requerido para el siguiente

perı́odo de conmutación se predice en base al modelo del convertidor, muestreando la corriente

y los voltajes de entrada y salida. La forma de onda de la corriente resultante se ilustra en la

Figura 3.3.

Tsw(k-1)

DTsw

Tsw

DTsw

Tsw

Tsw(k) Tsw(k)

ig

iref

Figura 3.3: Forma de onda de la corriente del inductor al establecer un control de corriente de
valle [32].
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3.1.2.2. Control de corriente de valor peak

El control de corriente de peak es el control de corriente programado más utilizado en imple-

mentaciones analógicas para aplicaciones DC-DC debido a la protección instantánea del valor

máximo de la corriente [32], [31]. El objetivo del control es que el valor peak de la corriente

siga la referencia iref , tal como se ilustra en la Figura 3.4.

Tsw(k-1)

DTsw

Tsw

DTsw

Tsw

Tsw(k) Tsw(k)

ig

iref

Figura 3.4: Forma de onda de la corriente del inductor al establecer un control de corriente de
peak [32].

3.1.2.3. Control de corriente de valor promedio

Existen aplicaciones como la corrección del factor de potencia en donde el control análogo

de la corriente promedio resulta en una baja corriente de distorsión sin la necesidad de una

compensación adicional [32].

En el control predictivo de corriente promedio, el nuevo ciclo de trabajo es computado de

tal forma que el valor de la corriente promedio en el siguiente ciclo de conmutación sea igual a

la referencia iref [32], [33]. La Figura 3.5 ilustra la forma de onda de un inductor al utilizar un

control en modo corriente de valor promedio.
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Tsw(k-1)

DTsw

Tsw

DTsw

Tsw

Tsw(k) Tsw(k)

ig

iref

Figura 3.5: Forma de onda de la corriente del inductor al establecer un control de corriente de
valor promedio [32].

3.2. Implementación de una estrategia de control FCS-MPC

para un MPPT

A continuación se describe una estrategia de control de doble lazo. El lazo externo corres-

ponde a un controlador en conjunto con una estrategia MPPT de perturbar y observar. El lazo

interno es un control FCS-MPC con una función de costo basada en el error entre la referencia

y la variable predicha.

3.2.1. Estrategia de control multilazo para el MPPT

Para la implementación del control se utiliza el circuito de la Figura 3.6. En él, se observa el

panel fotovoltaico conectado a la entrada del convertidor, mientras que a la salida se establece

una fuente de voltaje constante de 12 V el cual representa el valor tı́pico de una baterı́a. Por su

parte el bloque inferior es la etapa de control utilizando una estrategia multilazo. El multilazo

consiste en un lazo externo de tensión compuesto por un controlador PI combinado con un

algoritmo MPPT. El lazo externo de tensión es el encargado de proporcionar la referencia de
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corriente hacia el controlador del lazo interno. El lazo interno de corriente es un control FCS-

MPC básico mediante el cual se obtiene el estado de conmutación óptimo para el seguimiento

de la referencia. Utilizar una estrategia de control multilazo permite desacoplar las dinámicas

de ambos controladores y proporciona mayor robustez que una estrategia de control en modo

voltaje puro. Además, utilizar un controlador PI garantiza una continua y precisa operación del

controlador ante variaciones rápidas de voltaje. En la mayorı́a de los casos el lazo externo está

orientado a variables de dinámica lenta, mientras que el lazo interno está orientado a variables

con una dinámica rápida [34].

vpv

ipv

MPPT

Control
Predictivo

vo

iL

aicahlañeS
interruptores

v* e P I i*

Vpv

+

−
Vo

+

−

Módulo solar Batería
plomo-ácido

Convertidor
de potencia

dc dc-

Controlador

Figura 3.6: Implementación de una estrategia de control de doble lazo.

En la Figura 3.6, el bloque PI genera una corriente de referencia a partir del error entre

el voltaje vpv en los bornes del panel y el voltaje de referencia v∗ generado por el algoritmo

MPPT. Esta señal de error ingresa al bloque del controlador PI, tal como se ilustra en la Figura

3.7. Finalmente, a la salida del bloque PI se obtiene la referencia del lazo interno de corriente

definida como iv.
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eV ∗

Vpv

iv

Kp/Ti

Kp

iv,p

iv,i

Figura 3.7: Controlador PI integrado al esquema de control para el MPPT [34].

3.2.2. Control FCS-MPC

La referencia de corriente generada por el controlador PI ingresa al controlador de corriente.

El lazo interno de corriente se ejecuta periódicamente cada 10 µs. Ası́, el procedimiento del

algoritmo es el siguiente:

1. Para definir la conmutación óptima de los interruptores, el controlador evalúa cada estado

a partir del modelo conmutado expresado en (1.8). Discretizando (1.8) y reemplazando

los valores de S2 y S3 por valores 0 o 1, se obtienen diferentes valores de pendientes mi

para la corriente de entrada del inductor L:

diL
dt

=
Vg(k)− Vo(k) + Vc(k) · (S2 − S3)

L
= mi (3.1)

Luego, por aproximación de Euler hacia adelante:

dx

dt
≈ x(k + 1)− x(k)

Ts
(3.2)

Igualando (3.1) con (3.2):

iL(k + 1)− iL(k)

Ts
=
Vcg(k)− Vo(k) + Vc(k) · (S2 − S3)

L
(3.3)
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2. A partir del valor de cada pendiente, se estima la corriente ig(k+ 1) del siguiente periodo

de muestreo. Ası́:

i(k + 1) = mi · Ts + ig(k) (3.4)

Donde:

ig(k): corriente actual sensada.

i(k + 1): valor de corriente predicha en (3.4).

Ts: periodo de muestreo de 10 us.

3. El criterio mediante el cual se selecciona la conmutación es el error absoluto entre el valor

de corriente estimado ig(k + 1) del próximo periodo de conmutación y la corriente de

referencia proveniente del controlador PI:

Error = |i(k + 1)− iref | (3.5)

Cada valor de error es almacenado y comparado con los resultados obtenidos para los

otros estados válidos.

4. Finalmente, el controlador selecciona los interruptores S1, S2, S3 y S4 óptimos para ser

aplicados en el próximo periodo de conmutación.

La Figura 3.8 ilustra la forma de onda de la corriente ig(k) y las diferentes posibilidades que

ofrecen los posibles estados de conmutación del convertidor versátil buck-boost. El algoritmo

de control seleccionará aquella que acerque más el valor de ig a la referencia iref .
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m1

iref

ig[A]

t  [µs]Ts Ts

m2

m3

m4

(k)ig

(k-1)ig

(k+1)ig

(k+1)ig

(k+1)ig

(k+1)ig

Figura 3.8: Predicción del valor de la variable de interés a partir de distintas configuraciones que
adopta el convertidor versátil buck-boost.

3.3. Control FCS-MPC de frecuencia cuasi-constante

El controlador propuesto está orientado al lazo interno de corriente. Se puede clasificar como

un caso particular de FCS-MPC con una función de costo basada en una combinación del error

entre el valor peak (o valle) de corriente del inductor de entrada y su referencia junto con el error

entre la duración del ciclo de conmutación y su valor de estado estable deseado. Dependiendo

del punto de operación del voltaje de entrada (voltaje del panel fotovoltaico), el algoritmo da

como resultado un control de corriente en modo peak o modo valle, lo que garantiza que el ciclo

de trabajo se pueda actualizar siempre en el ciclo de conmutación inmediatamente después del

instante de muestreo actual. El algoritmo de control define la secuencia y la duración de los

estados a aplicar, para lograr dos objetivos:

Alcanzar la referencia de la corriente de peak o de valle.

Establecer una frecuencia de conmutación cuasi-constante de 100 kHz independiente del

punto de operación.

En conclusión, el algoritmo de control del lazo interno de corriente es de objetivos múltiples:

debe proporcionar un error en el valor de corriente de peak o de valle cercano a cero, establecer
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una frecuencia de conmutación cuasi-constante en estado estacionario y otorgar suficiente tiem-

po de cálculo para actualizar las variables de control en el intervalo de conmutación que sigue

al punto de muestreo actual.

3.3.1. Estados definidos para el controlador

Como se analizó en secciones previas, el convertidor versátil buck-boost posee 16 estados de

conmutación posibles, pero no todos son válidos. El controlador desarrollado utiliza 3 de los 16

estados de conmutación del convertidor. Una combinación entre dos estados durante un periodo

de conmutación se denomina “modo de operación”. Los tres estados válidos son:

Estado buck

Estado boost

Estado común

Los modos de operación del convertidor son:

Modo buck: modo de conmutación que combina un estado buck y un estado común du-

rante un periodo de conmutación. Mediante esta combinación el convertidor se comporta

como un convertidor buck.

Modo boost: modo de conmutación que resulta al combinar un estado boost y un esta-

do común durante un periodo de conmutación. Mediante este modo el convertidor opera

como un convertidor boost.

3.3.2. Funcionamiento y modos de operación del controlador

Durante el inicio del periodo de conmutación Tsw, el algoritmo realiza los cálculos para

establecer el tiempo de permanencia del primer estado aplicado para alcanzar la referencia
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correspondiente. Luego, el algoritmo establece un segundo estado que actúa de manera com-

plementaria, para establecer una frecuencia cuasi-constante. Durante la aplicación del segundo

estado, el algoritmo realiza la adquisición de las señales de voltaje y corriente. Debido a que el

tiempo de cálculo y de adquisición de señales no es instantáneo, el algoritmo tiene la capacidad

de decidir el objetivo de control (peak o valle) que permita realizar cálculos y adquirir señales

sin comprometer la frecuencia de conmutación. La Figura 3.9 ilustra un control de corriente de

peak cuando el tiempo de cálculo es superior al tiempo de permanencia en el estado.

ig [A]

t [µs]
Tsw requerido

Cálculos

iref[A]

Tsw resultante

ADC

Conmutación óptima 

Conmutación resultante 

Figura 3.9: Control de corriente de peak cuando el tiempo de cálculo excede el tiempo de per-
manencia del estado. Se observa un incremento del periodo de conmutación.

Para subsanar esta problemática, el controlador opta por implementar un control de corriente

de valle, donde el tiempo de permanencia para alcanzar la referencia es mucho mayor en com-

paración al tiempo complementario. La Figura 3.10 ilustra un control de corriente de valle en

donde los tiempos de cálculo y obtención de señales son suficientes para mantener el periodo de

conmutación constante.
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ig [A]

t [µs]

Tsw

t2 t1

ADC

Cálculos

iref[A]

Figura 3.10: Control de corriente de valle cuando el tiempo de cálculo y de obtención de señales
son suficientes para mantener frecuencia de conmutación constante.

Es por esto que cada modo de operación puede realizar dos formas de control de corriente.

Es decir, tanto el modo buck como el modo boost pueden establecer un control de corriente de

peak o de valle. Los modos de operación que utiliza el controlador propuesto son :

Modo boost:

Se establece al implementar un estado boost durante un tiempo t1 y un estado común

durante un tiempo t2 en un mismo periodo de conmutación Tsw. La Figura 3.11 grafica

el comportamiento de la corriente de entrada cuando el convertidor opera en modo boost

mientras realiza un control de corriente de peak. Se observa que en modo boost el conver-

tidor utiliza dos estados válidos. En primer lugar, establece un estado boost que permite

alcanzar la referencia de corriente impuesta en un tiempo t1. En segundo lugar utiliza un

estado común durante un tiempo t2 el cual actúa como un complemento para establecer la

frecuencia de 100 kHz.
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CAPÍTULO 3. DISEÑO DEL CONTROLADOR

Estad
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Figura 3.11: Forma de onda de un control de corriente de peak a frecuencia cuasi-constante de
100 kHz.

En base a (3.6) se describe la taza de cambio de la corriente en base al tiempo. Ası́:

diL

dt
=
Vg(k)− Vo(k)− Vc(k)

L
= m1 (3.6)

Finalmente, (3.7) permite obtener el tiempo de permanencia necesario para alcanzar la

referencia:

t1 =
iref − ig(k)

m1

(3.7)

Donde ig(k) es el valor de la corriente al iniciar el periodo de conmutación. El tiempo t2

del segundo subintervalo se calcula en base a la relación de voltaje entrada/salida estática.

Ası́:

1−D =
t2
Tsw

(3.8)

Reemplazando (3.8) en (1.5) se obtiene:

t2 =
Vg(k)

Vo(k)
· Tsw (3.9)

Modo boost inverso:
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A medida que el valor del voltaje de entrada es cercano al voltaje de salida, el valor

calculado de t1 resulta ser un valor inferior a 3 us. En consecuencia, el tiempo de cálculo es

superior al tiempo de permanencia del estado, por lo cual el controlador establece un modo

boost inverso. El modo boost inverso calcula el valor de t2 mediante el modelo dinámico

obtenido en (1.8) para llevar la variable ig hasta el valor de la corriente de referencia iref ,

mientras que el tiempo t1 se utiliza ahora como complemento. En consecuencia, el control

de corriente se convierte en un control del valor de valle, tal como se ilustra en la Figura

3.12:

t [µs]

Tsw Tsw

t2 t1 t2 t1

Estado común

Estado común

Es
ta

do
 bo

os
t

Es
ta

do
 bo

os
t

ig
 

[A]

iref
 

[A]

Figura 3.12: Forma de onda de un control de corriente de valle a frecuencia cuasi-constante de
100 kHz.

La expresión (3.10) describe la taza de cambio de la corriente en base al tiempo. Ası́:

diL

dt
=
Vg(k)− Vo(k)

L
= m2 (3.10)

Finalmente, la ecuación que permite obtener el tiempo de permanencia necesario para

alcanzar la referencia de corriente es:

t2 =
iref − ig(k)

m2

(3.11)

Por lo tanto, el tiempo t1 es:

t1 = Tsw − t2 (3.12)

Modo buck:

Brian Ian Barrueto Cárcamo 68
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La Figura 3.13 describe el comportamiento de la corriente de entrada cuando el conver-

tidor opera en modo buck mientras realiza un control de corriente de valle. Se observa

que en modo buck el convertidor utiliza dos estados válidos. En primer lugar, establece un

estado buck que permite alcanzar la referencia de corriente impuesta, mientras que en se-

gundo lugar utiliza un estado común el cual actúa como un complemento para establecer

una frecuencia cuasi-constante de 100 kHz.

Estado buck

ig[A]

t [µs]

Tsw Tsw

iref[A]

t1 t2 t1 t2

Es
tad

o 
co

mú
n

Estado buck

Es
tad

o 
co

mú
n

Figura 3.13: Forma de onda de un control de corriente de valle a frecuencia cuasi-constante de
100 kHz.

La ecuación que describe la taza de cambio de la corriente en base al tiempo se describe

en función de la ecuación (3.13):

diL

dt
=
Vg(k)− Vo(k) + Vc(k)

L
= m1 (3.13)

El tiempo t2 del segundo subintervalo es calculado en base a la relación de voltaje entra-

da/salida estática. Ası́:

D =
t2
Tsw

(3.14)

Reemplazando (3.14) en (1.4) se obtiene:

t2 =
Vo(k)

Vg(k)
· Tsw (3.15)
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Modo buck inverso:

Al igual que en el modo boost, el modo buck también posee un modo de control alternativo

en situaciones donde los voltajes de entrada y salida del convertidor son cercanos. La

Figura 3.14 describe el comportamiento de la corriente de entrada cuando el convertidor

opera en modo buck inverso mientras realiza un control de corriente de peak. El modo

buck inverso calcula el valor de t2 mediante el modelo dinámico obtenido en (1.8) para

llevar la variable de estado hasta la corriente de referencia iref , mientras que el tiempo

t1 se utiliza ahora como complemento. En consecuencia, el control de corriente de valle

establecido en el modo buck indicado anteriormente se convierte en un control de corriente

de peak, tal como se manifiesta en la Figura 3.14:

Estad
o co

mún

Estado buck

Estado buckEstad
o co

mún

ig
 

[A]

t [µs]

Tsw Tsw

t2 t1 t2 t1

iref

 
[A]

Figura 3.14: Forma de onda de un control de corriente de peak a frecuencia cuasi-constante de
100 kHz.

La ecuación que describe la taza de cambio de la corriente en base al tiempo se describe

en función de la ecuación (3.16):

diL

dt
=
Vg(k)− Vo(k)

L
= m2 (3.16)

Finalmente, la ecuación que permite obtener el tiempo de permanencia necesario para

alcanzar la referencia de corriente es:

t2 =
iref − ig(k)

m2

(3.17)

Brian Ian Barrueto Cárcamo 70
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Por lo tanto, el tiempo t1 es:

t1 = Tsw − t2 (3.18)

3.3.3. Banda de histéresis de ancho fijo

EL propósito de establecer una banda de histéresis de ancho fijo es dar al algoritmo un

rango de operación para cada control de corriente (peak y valle) que permita realizar cálculos,

aplicar estados de conmutación y obtener mediciones sin afectar la frecuencia de conmutación.

Sin la banda de histéresis el algoritmo osciları́a entre un control de corriente de peak y valle

de manera reiterada cuando se produzcan ciclos de trabajo del 50 % (en este caso t = 5 us). La

Figura 3.15 ilustra la banda de histéresis implementada para el modo buck. Cuando el tiempo

de permanencia complementario es inferior a 4 µs, el modo de control de corriente es valle. Por

otro lado, cuando el tiempo de permanencia complementario es superior a 6 µs, el algoritmo

pasa a controlar el valor peak de la corriente. Además, existe una zona intermedia en la que se

puede aplicar uno de los dos controles de corriente.

t2 < 4 [µs]

t2 > 6 [µs]

Figura 3.15: Banda de histéresis implementada para el convertidor en modo buck. El ancho se
fija en función del tiempo de permanencia t2.

La Figura 3.16 ilustra el tipo de control de corriente que selecciona el algoritmo a partir

de la banda de histéresis implementada. En comparación al modo anterior, cuando el tiempo

t2 de permanencia complementario es inferior a 4 µs el algoritmo controla el valor peak de la

corriente. Por otro lado, cuando el tiempo del subintervalo t2 es superior a 6 µs el algoritmo

pasa a controlar el valor valle de la corriente ig.
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t2 < 4 [µs]

t2 > 6 [µs]

Figura 3.16: Banda de histéresis implementada para el convertidor en modo boost. El ancho se
fija en función del tiempo de permanencia t2.

3.3.4. El controlador PI digital

Tal como se estableció en la Sección 3.2.1, para realizar el seguimiento del MPP se utiliza

una estrategia de control multilazo (multiloop control). Las ventajas de este enfoque incluyen

la capacidad de controlar y limitar directamente la corriente durante los transitorios como una

caracterı́stica de protección, ası́ como la capacidad de garantizar el uso compartido de corriente

en sistemas en los que varios convertidores funcionan en paralelo. Además, la compensación del

sistema es en general menos crı́tica y más robusta que en el esquema de control de modo voltaje

puro [35]. La Figura 3.17 ilustra el control digital multilazo utilizado. Se observa que el lazo

de voltaje genera la referencia del lazo interno, que regula la corriente de entrada del converti-

dor ig. La idea básica detrás del control multilazo es desacoplar las dinámicas de corriente del

voltaje, mediante un control de corriente mucho más rápido y un control de voltaje más lento.

En consecuencia, el procedimiento de diseño del circuito de corriente y el circuito de voltaje se

realizan secuencialmente y no de manera simultanea.
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ig(t)

vg(t)

S1[k]

S2[k]

S3[k]

S4[k]
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cuasi-constante

Vref
ev[k]

iref [k]

ei[k]

A/D

A/D

ig[k]

vg[k]

Salidas
digitales

Controlador digital

Figura 3.17: Control digital multilazo implementado con un convertidor versátil buck-boost.

3.3.5. Estabilidad y ancho de banda de los controladores

La estabilidad es un concepto importante en sistemas realimentados. Existe una gran canti-

dad de criterios para establecer el grado de estabilidad de un sistema realimentado. La prueba

del margen de fase es uno de los criterios más utilizados, ya que se considera suficiente para la

mayorı́a de los controladores de voltaje [17]. Cuando el margen de fase de la ganancia de lazo

abierto es positivo, entonces el sistema en lazo cerrado es estable. Además, aumentar el margen

de fase hace que la respuesta transitoria del sistema se comporte mejor y con menos sobreim-

pulso. Se acostumbra utilizar compensadores PD y PI para lograr un margen de fase adecuado

y rechazo a las perturbaciones. Controladores PD se utilizan para mejorar el margen de fase y

extender el ancho de banda del lazo de realimentación. Los controladores PI se utilizan para

aumentar la ganancia del bucle de baja frecuencia. Controladores más complejos pueden lograr

las ventajas de ambos enfoques.

Las referencias de voltaje y corriente utilizadas para evaluar el ancho de banda del controla-

dor del lazo interno de corriente se ilustran en la Tabla 3.1:
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Modos
Buck Buck inverso Boost Boost inverso

Referencias Voltaje 17 V 17 V 4 V 8 V
Corriente 6 A 6 A 6 A 6 A

Tabla 3.1: Valores de voltaje y corriente de referencia para evaluar el ancho de banda del con-
trolador del lazo interno de corriente.

La tabla 3.2 ilustra la frecuencia de cruce por cero (Cutoff Frequency (CF)) y el margen de

fase (Phase Margin (PM)) del controlador del lazo interno de corriente. Se observa que el valor

de la frecuencia de cruce por cero para los cuatro modos de operación posibles es cercano a los

20 kHz. Es decir, el ancho de banda del controlador de corriente diseñado es un quinto de la

frecuencia de referencia (100 kHz).

Modos
Buck Buck inverso Boost Boost inverso

CF 18.395,30 22.092,9 21.219,01 17.169,8
PM 60,5 72,3 63,9 63,9

Tabla 3.2: Valores CF (expresado en Hz) y PM (expresado en grados) de los modos de operación
del controlador del lazo interno de corriente.

A continuación, la Tabla 3.3 establece diferentes valores para la frecuencia de cruce por cero

y el margen de fase cuando se asignan diferentes valores para la constante proporcional Kp y la

frecuencia de la constante de tiempo integral Ti pertenecientes al controlador PI del lazo externo

de tensión cuando el convertidor opera en modo buck inverso. Dado que la frecuencia de cruce

por cero del lazo de voltaje es usualmente seleccionada como fc,v << fc,i [35]. En consecuencia,

se escoge una constante proporcional de 2 y una frecuencia de 2 kHz para el tiempo integral,

por lo cual se obtiene una frecuencia de cruce por cero equivalente a 1/6 de la fc del lazo de

corriente.
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Modo buck inverso (control de valle)
Ganancia Kp

2 3 4 5 6
CF: 3098.6 CF: 4573.69 CF: 6211.72 CF: 7645.04 CF: 9274.8250
PM: 86.42 PM: 84.91 PM: 79.31 PM: 76.69 PM: 72.06
CF: 3112.69 CF: 4625.97 CF: 6248.8 CF: 7770.2 CF: 9325.5

f [Hz] 500
PM: 87.82 PM: 81.88 PM: 77.66 PM: 74.1 PM: 71.16

de la CF: 3169.42 CF: 4691.65 CF: 6236.03 CF: 7783.1 CF: 9321.6
constante 1000

PM: 78.89 PM: 75.5 PM: 73.41 PM: 70.35 PM: 67.37
de tiempo CF: 3659.5 CF: 5020.5 CF: 6407.3 CF: 7982.6 CF: 9307.8

Ti 2000
PM: 58.09 PM: 62.9 PM: 62.8 PM: 62.1 PM: 60.7
CF: 3857.06 CF: 5324.17 CF: 6765.8 CF: 8272.4 CF: 9679.13000
PM: 54.24 PM: 56.28 PM: 57.18 PM: 56.27 PM: 55.04
CF: 4555.55 CF: 6055.81 CF: 7431.8 CF: 8857.4 CF: 10227.25000
PM: 40.92 PM: 43.76 PM: 44.71 PM: 45.4 PM: 44.61

Tabla 3.3: Frecuencia de cruce por cero (expresado en Hz) y margen de fase (expresado en
grados) del controlador del lazo externo de tensión para el modo buck inverso.

Al igual que en el caso anterior, la Tabla 3.4 ilustra las constantes seleccionadas para el

controlador PI cuando el convertidor opera en modo buck. La frecuencia de cruce por cero sigue

siendo 1/6 de la frecuencia del lazo de corriente. Un margen de fase mayor a 40 grados se

considera lo suficientemente alto para garantizar estabilidad.

Modo buck (control de valle)
Ganancia Kp

2 3 4 5 6
CF: 3167.04 CF: 4684.4 CF: 6236.05 CF: 7816.1 CF: 9364.04250
PM: 88.47 PM: 82.66 PM: 78.6 PM: 75.2 PM: 70.8
CF: 3177.5 CF: 4625.97 CF: 6236.05 CF: 7745.8 CF: 9360.4

f [Hz] 500
PM: 84.26 PM: 81.88 PM: 76.37 PM: 72.9 PM: 69.1

de la CF: 3303.4 CF: 4813.2 CF: 6273.7 CF: 7839.7 CF: 9364
constante 1000

PM: 75.71 PM: 74.02 PM: 71.6 PM: 69.2 PM: 65.9
de tiempo CF: 3572.4 CF: 4990.3 CF: 6485.01 CF: 8009.7 CF: 9279.8

Ti 2000
PM: 61.33 PM: 62.4 PM: 62.79 PM: 62.1 PM: 60.7
CF: 4018.6 CF: 5364.3 CF: 6784.6 CF: 8251.5 CF: 9563.53000
PM: 51.44 PM: 54.2 PM: 55.6 PM: 54.8 PM: 54.4
CF: 4614.5 CF: 6051.0 CF: 7516.1 CF: 8950.4 CF: 10248.35000
PM: 38.84 PM: 41.9 PM: 43.4 PM: 44.2 PM: 43.7

Tabla 3.4: Frecuencia de cruce por cero (expresado en Hz) y margen de fase (expresado en
grados) del controlador del lazo externo de tensión para el modo buck.

La Tabla 3.5 ilustra los valores de frecuencia de cruce por cero y margen de fase cuando el

convertidor opera en modo boost inverso.
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Modo boost inverso (control de valle)
Ganancia Kp

2 3 4 5 6
CF: 3155 CF: 4715 CF: 6127 CF: 8367 CF: 8596250
PM: 75.8 PM: 71.84 PM: 66.73 PM: 50.4 PM: 54.57
CF: 3189 CF: 4751 CF: 6182 CF: 8385 CF: 8451

f [Hz] 500
PM: 71.34 PM: 68.65 PM: 63.99 PM: 53.8 PM: 49.08

de la CF: 3291 CF: 4829 CF: 6269 CF: 8180 CF: 8329
constante 1000

PM: 62.35 PM: 61.82 PM: 59.01 PM: 51.73 PM: 53.07
de tiempo CF: 3659.5 CF: 5035.6 CF: 6426.6 CF: 7722.6 CF: 8226.7

Ti 2000
PM: 49.9 PM: 52.2 PM: 51.6 PM: 49.7 PM: 46.5
CF: 3961 CF: 5370 CF: 6497 CF: 7176 CF: 8570.93000
PM: 39.6 PM: 42.43 PM: 40.58 PM: 45.55 PM: 44.2
CF: 4615 CF: 5424 CF: 7406 CF: 7403.7 CF: 8658.85000
PM: 26.76 PM: 29.52 PM: 30.21 PM: 16.06 PM: 32.6

Tabla 3.5: Frecuencia de cruce por cero (expresado en Hz) y margen de fase (expresado en
grados) del controlador del lazo externo de tensión para el modo boost inverso.

La Tabla 3.6 ilustra los valores de frecuencia de cruce por cero y margen de fase cuando el

convertidor opera en modo boost. Ambos modos de operación muestran valores similares.

Modo boost (control de peak)
Ganancia Kp

2 3 4 5 6
CF: 3098 CF: 4673 CF: 6240 CF: 7923.8 CF: 9301250
PM: 74.56 PM: 69.57 PM: 63.44 PM: 61.09 PM: 57.66
CF: 3101 CF: 4673 CF: 6350 CF: 7925.2 CF: 8994.4

f [Hz] 500
PM: 69.44 PM: 65.8 PM: 61.58 PM: 59.28 PM: 57

de la CF: 3212 CF: 4801 CF: 6563 CF: 8121 CF: 9504
constante 1000

PM: 60.17 PM: 59.7 PM: 57.95 PM: 55.64 PM: 51.34
de tiempo CF: 3157.5 CF: 4670.4 CF: 6273.4 CF: 8067.7 CF: 9113.6

Ti 2000
PM: 74.7 PM: 69.6 PM: 63.8 PM: 61.6 PM: 57.7
CF: 3918 CF: 5424 CF: 6928 CF: 8320 CF: 8922.33000
PM: 37.08 PM: 41.55 PM: 42.82 PM: 42.85 PM: 41.22
CF: 4652 CF: 6099 CF: 7713.5 CF: 8161.1 CF: 8683.35000
PM: 26.49 PM: 30.52 PM: 32.64 PM: 29.62 PM: 29.15

Tabla 3.6: Frecuencia de cruce por cero (expresado en Hz) y margen de fase (expresado en
grados) del controlador del lazo externo de tensión para el modo boost.

La Tabla 3.7 muestra los valores de frecuencia de cruce por cero y margen de fase para los

cuatro modos de operación del controlador del lazo externo.
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Modos
Buck Buck inverso Boost Boost inverso

CF 3572.4 3659.5 3157.5 3659.5
PM 61.33 58.09 74.7 49.9

Tabla 3.7: Valores CF (expresado en Hz) y PM (expresado en grados) del controlador del lazo
externo de tensión para los cuatro modos de operación del controlador.

La Figura 3.18 ilustra la respuesta en frecuencia del controlador del lazo externo para los

cuatro modos de operación:
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Figura 3.18: Diagrama de bode de la respuesta en frecuencia del lazo externo implementado
para los cuatro modos de operación.
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3.3.6. El controlador digital de señales DSC

Existen sistemas de control que requieren de un dispositivo que permita realizar gran canti-

dad de cálculos matemáticos en el menor tiempo posible mientras realiza labores de control de

señales. Un procesador de señal digital (Digital Signal Processor (DSP)) es un dispositivo di-

señado para ejecutar operaciones matemáticas tı́picas manipulando datos digitales provenientes

de señales sensadas. El objetivo de una DSP es procesar señales análogas de entrada, trans-

formarlas de manera digital, realizar operaciones matemáticas en corto tiempo para generar una

nueva salida de datos. Posee procesamiento en tiempo real, capacidad de memoria, realiza cálcu-

los numéricos repetitivos y es utilizado en aplicaciones de procesamiento de señales de audio,

telecomunicaciones, entre otras. Por otro lado, existen dispositivos llamados microcontroladores

los cuales son circuitos integrados que en su interior poseen unidades de memoria, puertos de

entrada y salida, una unidad centra de procesamiento y gran cantidad de periféricos.

Los microcontroladores poseen gran capacidad de control pero son diseñados con poder de

procesamiento limitado. Los dispositivos DSP tiene gran capacidad de procesamiento pero no

pueden realizar tareas de control como los microcontroladores. En la búsqueda de un dispositivo

que integre las ventajas de un microcontrolador y una DSC nace el controlador de señal digital

(Digital Signal Controller (DSC)). Una DSC es un dispositivo que provee de un gran poder de

procesamiento de señales y gran variedad de operaciones de control. Poseen alta velocidad de

procesamiento y son de bajo costo. Ver Anexo 1 para conocer más detalles de la DSC utilizada.

3.3.7. Implementación digital del controlador del lazo interno de corriente

La Figura 3.19 ilustra el funcionamiento del algoritmo del controlador de corriente. Se obser-

van tres diagramas de flujo: programa principal, subfunción A y subfunción B. Por simplicidad,

los interruptores S1, S2, S3 y S4 se reemplazan por u1 y u2. Donde:
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Figura 3.19: Diagrama de flujo de la implementación digital del controlador del lazo interno de
corriente.

3.3.7.1. Programa principal sin prioridad de interrupción

El programa principal sin prioridad de interrupción se encarga de establecer el modo de

operación buck o boost, el tipo de control (peak o valle) y calcula el tiempo complementario en

base a la relación del voltaje de entrada/salida. Su rutina comienza realizando una comparativa

entre el valor del voltaje de entrada y salida para establecer el modo de operación del convertidor.
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Voltaje de entrada mayor que el de salida:

Cuando el voltaje de entrada es mayor que el de salida, la rutina principal establece el mo-

do de operación buck en conjunto con un control de valle. Luego, realiza una comparativa

entre el valor de corriente actual ig y la corriente de referencia iref . Si el valor de corriente

ig es menor que la referencia, el algoritmo no puede realizar un control de valor valle.

Como en modo buck el subintervalo t2 posee pendiente positiva, el algoritmo le otorga un

valor de tiempo t2max, con el objetivo de que el valor de corriente ig sobrepase el de la

referencia y el algoritmo de control pueda realizar el control de corriente de valle. Caso

contrario, si el valor de la corriente ig es mayor que el de referencia, el algoritmo procede

a determinar si el valor calculado previamente es mayor a tmax establecido por la banda

de histéresis. Si es verdadero, el algoritmo cambia el tipo de control de corriente a peak,

y procede a calcular el valor del subintervalo t1. Si es falso, termina su rutina y vuelve a

iniciar hasta que una interrupción de alta prioridad sea iniciada.

Voltaje de entrada menor que el voltaje de salida:

Cuando el voltaje de entrada es menor que el de salida, el algoritmo establece el modo

boost con control de corriente del valor peak de ig. Luego, se compara el valor actual de

corriente ig con la referencia iref . Si la corriente ig es mayor que la referencia, el algoritmo

no puede realizar un control de peak. En consecuencia, otorga al subintervalo t2 un valor

de t2max máximo provocando ası́ una disminución del valor de la corriente ig por debajo

de la referencia. Cuando el tiempo t2 supera el valor lı́mite de la banda de histéresis, el

algoritmo pasa a controlar la corriente de valle.

3.3.7.2. Subfunción A con prioridad de interrupción

Las rutinas con prioridad de interrupción A y B son las encargadas de realizar cálculos, ac-

tivar el conversor análogo digital, establecer los tiempos de permanencia y la configuración del

convertidor (aplicar los estados). La rutina A comienza preguntando el modo de operación pro-

veniente de la rutina principal. Para establecer los tiempos de espera, la subfunción A controla

el reinicio del contador de la subfunción B y viceversa.
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Modo buck:

Luego de verificar el modo de operación, la subfunción A verifica el tipo de control de

corriente. Un control de valle en modo buck activa el conversor análogo digital para obte-

ner el valor del voltaje de entrada vg, el voltaje de salida vo y en último lugar la corriente

de entrada ig. Una vez termina la conversión, la subrutina cierra los interruptores estable-

ciendo el estado buck. Inmediatamente pone en 0 el contador de la subrutina B y procede

a realizar el cálculo del tiempo de permanencia t1. Cuando el modo buck no realiza el

control de valle, el algoritmo establece el estado buck, reinicia el contador y establece el

tiempo de permanencia en base al valor de t1 calculado en la rutina principal.

Modo boost:

Luego de verificar el modo de operación, el algoritmo pregunta por el tipo de control

de corriente. Cuando se establece el modo boost con control de corriente de peak, el

algoritmo activa el conversor análogo digital para obtener el valor del voltaje de entrada

vg, el voltaje de salida vo y en último lugar la corriente de entrada ig. Una vez que la

conversión termina, inmediatamente activa el estado boost y reinicia el contador de la

subrutina B. Con el reinicio del contador de la subrutina B procede a calcular el tiempo

de permanencia t1 a partir del modelo del convertidor. Si se establece un modo boost con

control de valle, el algoritmo activa el estado boost, reinicia el contador y aplica el tiempo

de permanencia t1 calculado en la rutina principal.

Cuando la subfunción A termina, la subfunción B se activará una vez que su contador alcance

el valor t1 establecido.

3.3.7.3. Subfunción B con prioridad de interrupción

El principio de funcionamiento de la subfunción B es el mismo que el descrito anteriormente.

Modo buck/modo boost control de valle:
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La subfunción B establecerá el tiempo complementario t2 calculado en la rutina principal.

El algoritmo activará el estado común y reiniciará el contador de la subfunción A.

Modo buck/modo boost control de peak:

El algoritmo activará tanto el conversor análogo digital como el estado común. Además,

reiniciará el contador de la subfunción A y calculará el tiempo de permanencia t2 que

permita alcanzar la referencia en el primer subintervalo.

3.3.8. Implementación digital del lazo interno de corriente, lazo externo

de tensión y algoritmo MPPT

La Figura 3.20 ilustra el diagrama de la implementación digital del controlador de corriente

del lazo interno, el controlador de voltaje del lazo externo y el algoritmo MPPT.
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Figura 3.20: Diagrama de flujo del controlador digital implementado.
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3.3.8.1. Programa principal sin rutina de interrupción

La rutina principal se ejecuta de manera cı́clica en los instantes en que ni la interrupción A

ni la interrupción B están siendo atendidas. Por una parte, recibe el valor de las variables ig, vg

y vo de las subfunciones A o B (señales azul/naranja). Por otro lado, esta rutina se encarga de

establecer (salidas en verde) los tiempos de permanencia complementarios (t1 o t2), el modo de

operación y el tipo de control de corriente.

3.3.8.2. Algoritmo MPPT P&O

Este algoritmo se ejecuta cada 2 ms dentro de la rutina principal de interrupción. Recibe las

mediciones de voltaje y corriente provenientes de las subfunciones A y B. En base a ellas se

encarga de generar el voltaje de referencia del algoritmo MPPT.

3.3.8.3. Controlador PI

El algoritmo del controlador PI digital se ejecuta cada periodo de conmutación. Recibe la

medición de voltaje de entrada del convertidor y el voltaje de referencia proveniente del MPPT.

En base a estos valores genera la corriente de referencia utilizada por la rutina principal para

establecer el tipo de control de corriente.

3.3.8.4. Subfunciones con prioridad de interrupción

Las subfunciones reciben como señal de entrada el tiempo complementario correspondiente,

el modo de operación y el tipo de control de corriente provenientes de la rutina principal. Cada

subfunción tiene la capacidad de iniciar el conversor análogo digital, escribir sobre las salidas

digitales, calcular y generar los tiempos de espera correspondientes a partir del reinicio del

contador de la subfunción contraria.
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Capı́tulo 4

Resultados de simulación y experimentales

En este capı́tulo se exponen los resultados de simulación y experimentales del lazo interno

de corriente, lazo externo de tensión y el algoritmo MPPT. En primer lugar, se muestran los

resultados de simulación implementando en el lazo interno de corriente un algoritmo de control

con una estrategia FCS-MPC. En segundo lugar, se muestran los resultados de simulación y

experimental reemplazando el controlador FCS-MPC por el algoritmo de control predictivo a

frecuencia cuasi-constante propuesto en este proyecto.

4.1. Resultados control FCS-MPC

En esta sección se exponen los resultados de simulación de la implementación de la estrategia

de control multilazo orientada a una aplicación fotovoltaica expuesta en el capı́tulo anterior. En

primer lugar se realizan simulaciones en base al controlador del lazo interno de corriente, en

donde se utilizan fuentes de voltaje DC en la entrada y salida del convertidor. En segundo lugar,

se exponen los resultados de simulación del funcionamiento del controlador PI junto al control

predictivo de estados finitos basado en modelo. Para ello, se reemplaza la fuente de entrada del

convertidor por el panel fotovoltaico. Las referencias de voltaje son impuestas y los valores están

basados en los puntos de máxima potencia del panel solar de acuerdo a dos condiciones: máxima
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capacidad, y sombreado parcial. Finalmente, se implementa el método perturbar y observar para

el seguimiento del MPP.

4.1.1. Resultados del lazo interno de corriente

El esquema de la Figura 4.1 ilustra la configuración utilizada para la simulación del lazo

interno de corriente. La medición de las variables de voltaje y corriente a la entrada y salida

del convertidor es utilizada por el algoritmo de control del lazo interno de corriente para la

realización de los cálculos. La corriente de referencia iref es impuesta mediante código.

iref

Controlador
FCS-MPC lazo

interno de corriente

Convertidor
DC-DC

S1 S2 S3 S4

vg

ig io

vo

Vg Vo

Figura 4.1: Esquema de la configuración utilizada para pruebas de control de corriente.

La Figura 4.2 ilustra el comportamiento de la corriente controlada ig y la corriente de salida

io utilizando fuentes de tensión constante tanto a la entrada como a la salida del convertidor.

La frecuencia de conmutación es cercana a 100 kHz y la corriente de referencia es de 6 A.

Se observa un control de corriente promedio ya que la forma de onda de la corriente ig no es

constante.
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Figura 4.2: Respuesta simulada del lazo interno de corriente basado en FCS-MPC. Corriente de
referencia igual a 6 A. Voltaje de entrada igual a 17 V y voltaje de salida igual a 12 V.

La Figura 4.3 ilustra el comportamiento de la corriente de entrada del convertidor y los

estados que selecciona el algoritmo para seguir la referencia de la corriente ig a través del valor

medio de la corriente. Se observa que el convertidor alterna solo entre dos estados de los cuatro

posibles. El estado buck (estado 2) abre los interruptores S1 y S2 y cierra los interruptores S3 y

S4. Por otro lado, el estado común (estado 3) abre los interruptores S1 y S4, mientras que cierra

los interruptores S2 y S3. En conclusión, el convertidor versátil buck-boost se comporta como

un convertidor buck.
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Figura 4.3: Comportamiento de la corriente de entrada del convertidor y estados conmutados
que utilizados para seguir la referencia de corriente.
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La Figura 4.4 ilustra el comportamiento de la corriente de entrada y la corriente de salida

del convertidor. El valor del voltaje de entrada se ajusta en 8 V mientras el voltaje de salida

permanece en 12 V. La frecuencia de conmutación permanece en 100 kHz y y el seguimiento

de la corriente de referencia se realiza a través del valor medio de la corriente ig. El convertidor

versátil se comporta como un convertidor boost.
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Figura 4.4: Resultados de simulación del lazo interno de corriente aplicado a un convertidor
versátil buck-boost. Voltaje de entrada 8 V y voltaje de salida 12 V.

En la Figura 4.5 se observan las formas de onda de la corriente de entrada y la corriente

de salida cuando se aplica un cambio de referencia de 3 A a 6 A. Estos cambios de referencia

se basan en posibles valores de corriente que puede proporcionar el panel fotovoltaico para

diferentes valores de irradiancia.
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Figura 4.5: Comportamiento de la corriente de entrada y salida aplicando un cambio de referen-
cia de corriente de 3 A a 6 A. Voltaje de entrada 17 V y voltaje de salida 12 V.

En comparación al caso anterior, la Figura 4.6 ilustra un cambio de referencia de 6 A a 3 A.

En ambos casos se observa que la corriente de salida alterna entre valore positivos y negativos

cuando la referencia es de 3 A.
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Figura 4.6: Comportamiento de la corriente de entrada y salida aplicando un cambio de referen-
cia de corriente de 6 A a 3 A. Voltaje de entrada 17 V y voltaje de salida 12 V.
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En la Figura 4.7 se observa el comportamiento del controlador ante un cambio de referencia

de 3 A a 6 A, con el convertidor operando en modo boost. Se aprecia un menor rizado en la

corriente de salida en comparación con el modo buck.
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Figura 4.7: Comportamiento de la corriente de entrada y salida aplicando un cambio de referen-
cia de corriente de 3 A a 6 A. Voltaje de entrada 8 V y voltaje de salida 12 V.

La Figura 4.8 ilustra un cambio de referencia de 6 A a 3 A.
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Figura 4.8: Comportamiento de la corriente de entrada y salida aplicando un cambio de referen-
cia de corriente de 6 A a 3 A. Voltaje de entrada 8 V y voltaje de salida 12 V.
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4.1.2. Resultados del lazo externo de tensión y el lazo interno de corriente

Los resultados que se exponen a continuación se obtienen mediante la configuración ilustra-

da en la Figura 4.9. La fuente de voltaje DC de entrada se reemplaza por un módulo fotovoltaico.

En adición, se implementa un controlador PI encargado de generar la referencia de corriente a

partir del error entre el voltaje del panel y una referencia de voltaje impuesta. Los valores de

referencia de voltaje se obtienen considerando dos situaciones particulares de operación del pa-

nel solar: a) el panel opera a su máxima capacidad (MPP cercano a 17 V), b) el panel opera con

sombreado parcial (MPP cercano a 8 V).

iref

Controlador
FCS-MPC lazo

interno de corriente

Convertidor
DC-DC

Vo

S1 S2 S3 S4

Controlador PI
lazo externo de

tensión
vref

vg

ig io

vo

Figura 4.9: Esquema de la configuración utilizada para pruebas del lazo interno de corriente y el
lazo externo de tensión.

La Figura 4.10 ilustra el comportamiento de la corriente y el voltaje de entrada controlados

cuando se impone un cambio de referencia en la tensión de 16 V a 17 V. Se observa que voltaje

y corriente siguen la referencia. El cambio de referencia es tipo rampa con una transición de

0.1 ms.
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Figura 4.10: Comportamiento del voltaje y la corriente de entrada del convertidor cuando el
voltaje de referencia cambia de 16 V a 17 V.

Contrario al caso anterior, la Figura 4.11 ilustra un cambio de referencia de 17 V a 16 V.

Cuando el valor de la referencia de voltaje disminuye, se observa un aumento en el valor de la

referencia de corriente.
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Figura 4.11: Comportamiento del voltaje y la corriente de entrada del convertidor cuando el
voltaje de referencia cambia de 17 V a 16 V.
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En la Figura 4.12 se observa un cambio de referencia de voltaje de 8 V a 9 V. El rizado de la

señal de corriente de salida disminuye cuando el convertidor opera en modo boost.
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Figura 4.12: Comportamiento del voltaje y la corriente de entrada del convertidor cuando el
voltaje de referencia cambia de 8 V a 9 V.

En la Figura 4.13 se observa un cambio de referencia de 9 V a 8 V. Se observa un menor

rizado en la corriente de salida del convertidor.
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Figura 4.13: Comportamiento del voltaje y la corriente de entrada del convertidor cuando el
voltaje de referencia cambia de 9 V a 8 V.
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CAPÍTULO 4. RESULTADOS DE SIMULACIÓN Y EXPERIMENTALES

4.1.3. Resultados de simulación incorporando un algoritmo MPPT

Los resultados de simulación incorporando un algoritmo MPPT se obtienen a partir del es-

quema ilustrado por la Figura 4.14.

iref

Controlador
FCS-MPC lazo

interno de corriente

Convertidor
DC-DC

Vo

S1 S2 S3 S4

Controlador PI
lazo externo de

tensión

vref

vg

ig io

vo

Algoritmo
MPPT P&O

ipv

Figura 4.14: Esquema de la configuración utilizada para pruebas del algoritmo MPPT.

La Figura 4.15 ilustra el comportamiento del lazo interno de corriente y el lazo externo de

tensión al incorporar el algoritmo MPPT que genera la referencia de tensión. Inicialmente, el

panel solar opera en su máxima capacidad, por este motivo el algoritmo MPPT busca alcanzar

un valor de voltaje cercano a los 17 V. Una vez que alcanza este punto, el algoritmo oscila en

torno al MPP hasta que se introduce una disminución en la cantidad de radiación incidente en

el panel. El nivel de corriente disminuye y el algoritmo nuevamente busca el punto de máxima

potencia.
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Figura 4.15: Comportamiento del controlador bajo condiciones ideales del panel solar y luego
frente a disminución de irradincia.

La Figura 4.16 ilustra el comportamiento el algoritmo MPPT cuando se considera una con-

dición de sombreado parcial en el panel solar. El algoritmo alcanza el MPP ubicado aproxima-

damente en 8 V. Luego, se produce una disminución en el nivel de radiación incidente en el

panel solar, por lo cual la capacidad de generación de corriente del módulo disminuye. El valor

de voltaje en el MPP se mantiene cercano a los 8 V.

Brian Ian Barrueto Cárcamo 94
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Figura 4.16: Comportamiento del controlador ante una condición de sombreado parcial del panel
solar con disminución de irradiancia.

La Figura 4.17 ilustra el comportamiento del controlador con el panel fotovoltaico operando

bajo condición de sombreado y luego a máxima capacidad. Inicialmente, el convertidor opera

en modo buck debido a que el voltaje de entrada se encuentra en un rango inferior a los 12 V

de salida. Cuando el valor del voltaje de entrada es superior al voltaje de salida, el convertidor

opera en modo buck, lo cual aumenta el rizado en la corriente de salida. Se observa un MPPT en

ambas condiciones de operación, tanto en modo boost como en modo buck el sistema es capaz

de alcanzar el MPP.
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Figura 4.17: Comportamiento del controlador ante un cambio de sombreado parcial a máxima
capacidad del panel fotovoltaico.

4.2. Resultados control FCS-MPC a frecuencia cuasi-constante

En la presente sección se exponen los resultados de simulación y experimentales obtenidos

utilizando la configuración ilustrada por la Figura 4.18. En forma general, la fase experimental

se divide en tres etapas: 1) pruebas del lazo interno de corriente, cuyo funcionamiento se evalúa

a través del seguimiento de referencias de corriente de valor constante mientras se mantiene

una frecuencia de conmutación cuasi-constante. 2) pruebas del controlador digital PI del lazo

de tensión, cuyo funcionamiento se evalúa a través del seguimiento de referencias de voltaje en

base a la curva caracterı́stica del panel. 3) pruebas del algoritmo MPPT con el lazo externo de

tensión y el lazo interno de corriente. En este caso, se establecen dos condiciones de operación

del módulo fotovoltaico. La primera corresponde al sombreado parcial, mientras que la segunda

pertenece a una condición de máxima capacidad de operación del panel solar. En cada etapa

se comparan los resultados de simulación con los resultados experimentales. Los resultados
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muestran las formas de onda de la corriente de entrada ig, corriente de salida io, voltaje de

entrada vg y voltaje de salida vo del convertidor versátil buck-boost.

En la Figura 4.18 se muestra el montaje del circuito. Los componentes, materiales y equipos

electrónicos utilizados pertenecen al Laboratorio de Aplicaciones en Redes Inteligentes (LARI),

ubicado en la Facultad de Ingenierı́a de la Universidad de Talca.

i

j
ge

a k

b

f
h

c
d

Figura 4.18: Configuración experimental para la realización de las diferentes pruebas experi-
mentales: (a) Convertidor versátil buck-boost, (b) Controlador digital de señales, (c) fuente de
alimentación DC de entrada, (d) Fuente de alimentación DC de salida, (e) Carga electrónica DC
en modo de voltaje constante, (f) Osciloscopio, (g) Fuente de alimentación auxiliar para la DSC,
sensores de corriente y voltaje de convertidor y controladores MOSFET, (h) Sondas diferencia-
les de voltaje, (i) Fuente de alimentación auxiliar para sondas diferenciales de voltaje, (j) Laptop
para programar la DSC, (k) Protección de acrı́lico para probar circuitos.

La Tabla 4.1 describe los principales equipos utilizados para la etapa experimental. Se esta-

blece una descripción general del equipo además del modelo utilizado.
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Equipo Descripción Modelo
Fuente de entrada Fuente de alimentación programable utilizado para simular arreglos

Chroma de paneles solares. Puede operar también como fuente de alimentación Chroma
DC con regulación del voltaje y corriente. 62050H-600S
La carga electrónica es un equipo que operar de tres modos: voltaje, corriente
y resistencia. En modo voltaje, la carga electrónica consumirá la corriente

Carga electrónica necesaria para mantener la tensión deseada a la salida. En modo corriente, Keysight
Keysight la carga electrónica operará como una fuente de corriente cuyo valor es N3501A

determinado por el usuario. En modo resistencia, la carga electrónica
se comporta como una carga resistiva.
Fuente de alimentación DC que cuenta con regulación de voltaje y

Fuente de salida corriente con gran precisión junto con limitadores de sobrevoltaje Keysight
Keysight y sobrecorriente, permitiendo realizar labores de experimentación N5748A

con mayor protección.
El kit C2000 DIMM100 opera junto a un controlador de señales digitales

Kit de TMSF28335 de Texas Instruments. Cuenta con una gran cantidad de Controlador
experimentación periféricos tales como entradas y salidas digitales, conversor análogo-digital TMSF28335

, contadores y diferentes fuentes de interrupción.

Tabla 4.1: Descripción y modelo de equipos utilizados para el desarrollo de pruebas experimen-
tales.

4.2.1. Lazo interno de corriente

En todos los experimentos del lazo interno de corriente, una fuente de poder Chroma 62050H-

600S ha sido conectada a la entrada del convertidor versátil buck-boost, mientras una carga

electrónica DC Keysight N5748A configurada para emular la baterı́a de 12 V ha sido conectada

a su salida. La Figura 4.19 ilustra un esquema de la configuración utilizada.

iref

Controlador
FCS-MPC lazo

interno de corriente

Convertidor
DC-DC

S1 S2 S3 S4

vg

ig io

vo

Vg

Fuente
regenerativa

Vo

Figura 4.19: Esquema de la configuración utilizada para pruebas del lazo interno de corriente.
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CAPÍTULO 4. RESULTADOS DE SIMULACIÓN Y EXPERIMENTALES

4.2.1.1. Lazo interno de corriente modo buck

La Figura 4.20 muestra las respuestas de simulación y experimental del lazo interno de

corriente en modo buck estableciendo un voltaje de entrada de 18 V y un voltaje de salida de

12 V. La respuesta en estado estacionario para una referencia de corriente de 3 A se ilustra en

las Figuras 4.20(a) y (b). Las Figuras 4.20(c) y 4.20(d) muestran el comportamiento en estado

estacionario para una referencia de 6 A.
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Figura 4.20: Respuestas simuladas (a), (c) y experimentales (b), (d) de la corriente de entrada
del control predictivo de corriente a frecuencia cuasi-constante cuando la referencia de corriente
es iref : (a,b) es igual a 3 A, (c,d) es igual a 6 A. El convertidor opera en modo buck (Vg = 18 V
y Vo = 12 V). CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (16 V/div), CH4: Vo (16 V/div).
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Los resultados de simulación y experimental ante cambios de tipo escalón en el valor de la

corriente de referencia son representados en la Figura 4.21. Las Figuras 4.21(a) y 4.21(b) ilustran

las respuestas ante un cambio de referencia de 3 A a 6 A. Por otro lado, las Figuras 4.21(c) y

4.21(d) muestran las respuestas ante un cambio de referencia de 6 A a 3 A.
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Figura 4.21: Respuestas simuladas (a),(c) y experimentales (b),(d) de la corriente de entrada
del control predictivo de corriente a frecuencia cuasi-constante cuando la referencia es iref :
(a,b) cambios desde 3 A a 6 A, y (c,d) desde 6 A a 3 A. El convertidor opera en modo buck
(Vg = 18 V y Vo = 12 V). CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (16 V/div), CH4: Vo
(16 V/div).

En los resultados de simulación y experimental de la Figura 4.22 el voltaje de entrada ha sido

ajustado a un nivel constante de 24 V por lo cual en estado estacionario el ciclo de trabajo se

establece en un 50 % y no hay transiciones valle-peak. En los resultados de las Figuras 4.22(a)

y 4.22(b) el valor de iref se establece en 2 A, mientras que las Figuras 4.22(c) y 4.22(d) el valor

de referencia es 4 A.
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Figura 4.22: Respuestas simuladas (a),(c) y experimentales (b),(d) respuestas de la corriente de
entrada del control predictivo de corriente a frecuencia cuasi-constante cuando la referencia es
iref : (a,b) es igual a 2 A, (c,d) es igual a 4 A. El convertidor opera en modo buck (Vg = 24 V y
Vo = 12 V). CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (16 V/div), CH4: Vo (16 V/div).

Los resultados de simulación y experimental ante cambios de tipo escalón en el valor de la

corriente de referencia se representan en la Figura 4.23. Las Figuras 4.21(a) y 4.21(b) grafican

los resultados ante un cambio de referencia de 2 A a 4 A. Por otro lado, las Figuras 4.21(c) y

4.21(d) muestran los resultados ante un cambio de referencia de 4 A a 2 A.
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Figura 4.23: Respuestas simuladas (a),(c) y experimentales (b),(d) respuestas de la corriente de
entrada del control predictivo de corriente a frecuencia cuasi-constante cuando la referencia es
iref : (a,b) cambios desde 2 A a 4 A, y (c,d) desde 4 A a 2 A. El convertidor opera en modo buck
(Vg = 24 V y Vo = 12 V). CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (16 V/div), CH4: Vo
(16 V/div).

4.2.1.2. Lazo interno de corriente modo boost

La Figura 4.24 ilustra el comportamiento del lazo interno de corriente en modo boost es-

tableciendo un voltaje de entrada de 9 V y un voltaje de salida de 12 V. Los resultados de

simulación y experimental de la respuesta en estado estacionaro para una referencia de 3 A se

ilustran en las Figuras 4.24(a) y 4.24(b). La respuesta para una referencia de 6 A se ilustra en

las Figuras 4.24(c) y 4.24(d).
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Figura 4.24: Respuestas simuladas (a),(c) y experimentales (b),(d) de la corriente de entrada del
control predictivo de corriente a frecuencia cuasi-constante cuando la referencia es iref : (a,b) es
igual a 3 A, (c,d) es igual a 6 A. El convertidor opera en modo boost (Vg = 9 V y Vo = 12 V).
CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (16 V/div), CH3: Vo (16 V/div).

La respuesta transitoria del lazo interno de corriente para cambios de referencia de tipo

escalón se ilustran en la Figura 4.25. En las Figuras 4.25(a) y 4.25(b) se establece un cambio de

referencia de 3 A a 6 A. Por su parte, las Figuras 4.25(c) y 4.25(d) muestran los resultados ante

un cambio de referencia de 6 A a 3 A.
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Figura 4.25: Respuestas simuladas (a),(c) y experimentales (b),(d) de la corriente de entrada
del control predictivo de corriente a frecuencia cuasi-constante cuando la referencia es iref :
(a,b) cambios desde 3 A a 6 A, y (c,d) desde 6 A a 3 A. El convertidor opera en modo boost
(Vg = 9 V y Vo = 12 V). CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (16 V/div), CH3: Vo (16
V/div).

En los resultados de simulación y experimental de la Figura 4.26 el voltaje de entrada ha

sido ajustado a un nivel constante de 6 V por lo cual en estado estacionario el ciclo de trabajo se

establece en un 50 % y no hay transiciones valle-peak. Las Figuras 4.26(a) y 4.26(b) muestran

los resultados para una referencia de 2 A. El seguimiento de una referencia de 4 A se ilustra en

las Figuras 4.26(c) y 4.26(d).
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Figura 4.26: Respuestas simuladas (a),(c) y experimentales (b),(d) de la corriente de entrada del
control predictivo de corriente a frecuencia cuasi-constante cuando la referencia es iref : (a,b) es
igual a 2 A, (c,d) es igual a 4 A. El convertidor opera en modo boost (Vg = 6 V y Vo = 12 V).
CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (16 V/div), CH3: Vo (16 V/div).

Finalmente, los resultados de simulación y experimental de la Figura 4.27 muestran la res-

puesta del lazo interno de corriente en modo boost para cambios de tipo escalón en de la refe-

rencia. Los resultados de un cambio de referencia de 3 A a 6 A se ilustran en las Figuras 4.27(a)

y 4.27(b). Por su parte, las Figuras 4.27(c) y 4.27(d) muestran resultados ante un cambio de

referencia de 6 A a 3 A.
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Figura 4.27: Respuestas simuladas (a),(c) y experimentales (b),(d) de la corriente de entrada
del control predictivo de corriente a frecuencia cuasi-constante cuando la referencia es iref :
(a,b) cambios desde 3 A a 6 A, y (c,d) desde 6 A a 3 A. El convertidor opera en modo boost
(Vg = 6 V y Vo = 12 V). CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (16 V/div), CH3: Vo (16
V/div).

En todos los casos hay una buena regulación en estado estacionario y los nuevos niveles

de estado estacionario de la corriente de entrada son alcanzados rápidamente y sin sobrepasos.

Respecto a la corriente de salida, hay un ligero sobrepaso durante las transiciones en modo buck

pero una transición mucho más suave en modo boost. Es posible verificar en todos los resultados

una frecuencia de conmutación cuasi-constante de 100 kHz en estado estacionario, de forma

clara en control de valle para el modo buck y control de peak para el modo boost. Debido a los

puntos de operación de voltaje seleccionados, no se puede apreciar ninguna operación en estado

estacionario para el control de valle en modo boost o control de peak para modo boost.
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4.2.2. Banda de histéresis

A continuación se exponen los resultados experimentales al establecer la banda de histéresis

para los dos modos de operación. Como se ha señalado con anterioridad, la banda de histéresis

implementada busca subsanar las limitaciones que imponen tanto los tiempos de cálculo como

el tiempo de conversión del módulo ADC de la DSC.

4.2.2.1. Banda de histéresis modo buck

Los resultados que a continuación se exponen demuestran el funcionamiento de la banda de

histéresis diseñada para el modo buck. La Figura 4.28 muestra el desempeño del desempeño

del control de corriente. En la Figura 4.28(a) el voltaje de entrada se establece en 30 V y se

realiza un control de corriente de valle siguiendo una referencia de 2 A. En la Figura 4.28(b)

se disminuye el voltaje de entrada a 24 V y el control continúa siendo de valle, siguiendo la

misma referencia de 2 A. En la Figura 4.28(c) se observa que a partir de los 18 V a la entrada

del convertidor el sistema busca seguir la referencia a través de la corriente de peak. En la

Figura 4.28(d) se aprecia un control de corriente de peak a pesar de que existen 24 V a la

entrada del convertidor. Finalmente, en la Figura 4.28(e) el control de corriente vuelve a ser de

valle como en la Figura 4.28a.
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(a) Modo buck - Control de valle (b) Modo buck- Control de valle

(c) Modo buck - Control de peak (d) Modo buck - Control de peak

(e) Modo buck - Control de valle

ab

c
d

e
Vg < 18 V

Vg > 18 V&Vg < 30 V

Vg > 30 V

(f) Banda de histéresis

Figura 4.28: Respuestas experimentales de la corriente de entrada del control predictivo de co-
rriente a frecuencia cuasi-constante cuando la referencia es iref 2 A. El convertidor opera en
modo buck. CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (16 V/div), CH4: Vo (16 V/div).
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4.2.2.2. Banda de histéresis modo boost

Los resultados obtenidos para la banda de histéresis del modo boost se muestran en la Figura

4.29. En la Figura 4.29(a) se realiza un control de corriente de peak de la corriente ig siguiendo

una corriente de referencia iref de 2 A cuando el voltaje de entrada del convertidor es de 4 V.

En la Figura 4.29(b) se aprecia nuevamente un control de corriente de peak cuando el voltaje de

entrada del convertidor se encuentra en 6 V. En la Figura 4.29(c) el voltaje de entrada aumenta

a 9 V, por lo tanto el controlador establece un seguimiento de la corriente de valle de ig. En la

Figura 4.29(d) comienza una disminución del voltaje de entrada hasta un valor inferior a 9 V para

demostrar que el controlador continúa efectuando un seguimiento de la corriente de referencia

a través del valor de la corriente de valle de ig. Finalmente, en 4.29(e) se establece un valor de

voltaje de entrada inferior a 5 V, transformándose en un control de peak para el seguimiento de

la corriente de referencia.
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(a) Modo boost - Control de peak (b) Modo boost - Control de peak

(c) Modo boost - Control de valle (d) Modo boost - Control de valle

(e) Modo boost - Control de peak

Vg < 5 V

Vg > 5 V yVg < 9 V

Vg > 9 V

d

e

a
b

c

(f) Banda de histéresis

Figura 4.29: Respuesta experimental del control de banda de histéresis en modo buck para una
referencia de 2 A. El convertidor opera en modo boost. CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div),
CH3: Vg (16 V/div), CH4: Vo (16 V/div).

4.2.3. Lazo externo de tensión

A continuación, se exponen los resultados experimentales correspondientes al lazo externo

de tensión. El esquema experimental utilizado se ilustra en la Figura 4.30. Se utiliza una fuente

Chroma como emulador solar, cuya curva caracterı́stica se configura previamente. Inicialmente
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se verifica el seguimiento de voltaje mediante referencias fijas para ambos modos de operación

(buck y boost). Después, se muestran resultados para voltajes de referencia tipo rampa.

iref

Controlador
FCS-MPC lazo

interno de corriente

Convertidor
DC-DC

S1 S2 S3 S4

Controlador PI
lazo externo de

tensión
vref

vg

ig io

vo Fuente
regenerativa

Vo

Figura 4.30: Esquema de la configuración utilizada para pruebas del lazo interno de corriente y
el lazo externo de tensión.

4.2.3.1. Lazo externo de tensión modo buck

La Figura 4.31 muestra la la respuesta simulada y experimental del lazo de voltaje en estado

estacionario para el modo buck. Las Figuras 4.31(a) y 4.31(b) muestran la respuesta en estado

estacionario para una referencia de 16 V, las Figuras 4.31(c) y 4.31(d) ilustran la respuesta para

una referencia de 17 V y las Figuras 4.31(e) y 4.31(f) representan la respuesta a una referencia

de 18 V.
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Figura 4.31: Respuestas simuladas (a), (c), (e) y experimentales (b), (d), (f) del control predictivo
de corriente a frecuencia cuasi-constante en conjunto con un controlador PI digital cuando la
referencia de voltaje de entrada es vref : (a,b) es igual a 16 V, (c,d) es igual a 17 V y (e,f) es igual
a 18 V . El convertidor opera en modo buck (Vo = 12 V). CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div),
CH3: Vg (10 V/div), CH4: Vo (10 V/div).
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Respuestas simuladas y experimentales a una variación de voltaje de 16 V a 17 V se ilustran

en las Figuras 4.32(a) y 4.32(b). Por su parte, una transición de 17 V a 16 V se ilustra en

las Figuras 4.32(c) y 4.32(d). Los cambios de referencia son de tipo rampa con una duración

aproximada de 1 ms.
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Figura 4.32: Respuestas simuladas (a), (c) y experimentales (b), (d) del control predictivo de
corriente a frecuencia cuasi-constante en conjunto con un controlador PI digital cuando la re-
ferencia de voltaje de entrada vref cambia (a,b) desde 16 V a 17 V, y (c,d) desde 17 V a 16 V.
El convertidor opera en modo buck. CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (10 V/div),
CH4: Vo (10 V/div).

Las Figuras 4.33(a) y 4.33(b) ilustran una transición de 17 V a 18 V. Por su parte, cambios

de referencia de 18 V a 17 V son representados por las Figuras 4.33(c) y 4.33(d).
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Figura 4.33: Respuestas simuladas (a), (c) y experimentales (b), (d) del control predictivo de
corriente a frecuencia cuasi-constante en conjunto con un controlador PI digital cuando la re-
ferencia de voltaje de entrada vref cambia (a,b) desde 17 V a 18 V, y (c,d) desde 18 V a 17 V.
El convertidor opera en modo buck. CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (10 V/div),
CH4: Vo (10 V/div).

4.2.3.2. Lazo externo de tensión modo boost

Resultados de simulación y experimental en modo boost se ilustran en la Figura 4.34. Las

Figuras 4.34(a) y 4.34(b) muestran resultados en estado estacionario con referencia de 8 V. Las

Figuras 4.34(c) y 4.34(d) representan los resultados para una referencia de 9 V. Resultados de

un seguimiento de referencia de 10 V se ilustran en las Figuras 4.34(e) y 4.34(f).
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Figura 4.34: Respuestas simuladas (a), (c), (e) y experimentales (b), (d), (f) del control predictivo
de corriente a frecuencia cuasi-constante en conjunto con un controlador PI digital cuando la
referencia de voltaje de entrada es vref : (a,b) es igual a 8 V, (c,d) es igual a 9 V y (e,f) es igual
a 10 V. El convertidor opera en modo boost (Vo = 12 V). CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div),
CH3: Vg (10 V/div), CH4: Vo (10 V/div).

Resultados simulados y experimentales de transiciones de 8 V a 9 V se representan en las

Figuras 4.35(a) y 4.35(b). Por su parte, cambios de referencia de 9 V a 8 V se ilustran en las

Figuras 4.35(c) y 4.35(d).
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Figura 4.35: Respuestas simuladas (a), (c) y experimentales (b), (d) del control predictivo de
corriente a frecuencia cuasi-constante en conjunto con un controlador PI digital cuando la re-
ferencia de voltaje de entrada vref cambia (a,b) desde 8 V a 9 V, y (c,d) desde 9 V a 8 V. El
convertidor opera en modo boost. CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (10 V/div),
CH4: Vo (10 V/div).

El comportamiento del lazo de voltaje ante cambios de referencia de 9 V a 10 V se ilustra en

las Figuras 4.36(a) y 4.36(b). En las Figuras 4.36(c) y 4.36(d) se ilustra la respuesta del lazo de

voltaje para cambios de referencia de 10 V a 9 V.
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Figura 4.36: Respuestas simuladas (a), (c) y experimentales (b), (d) del control predictivo de
corriente a frecuencia cuasi-constante en conjunto con un controlador PI digital cuando la re-
ferencia de voltaje de entrada vref cambia (a,b) desde 9 V a 10 V, y (c,d) desde 10 V a 9 V. El
convertidor opera en modo boost. CH1: ig (2 A/div), CH2: io (5 A/div), CH3: Vg (10 V/div),
CH4: Vo (10 V/div).

Las transiciones de voltaje de 1 V se han seleccionado de forma similar a las de un algoritmo

MPPT convencional. Como era de esperar, las transiciones de corriente causadas por los cambios

de voltaje son suaves en los modos buck y boost.

4.2.4. Resultados del seguimiento del máximo punto de potencia

A continuación se exponen los resultados experimentales del MPPT implementado. Dado

que el diseño de un algoritmo de seguimiento de punto de máxima potencia no es el objetivo

principal del proyecto, se implementó un algoritmo MPPT no optimizado relativamente simple

derivado de un enfoque clásico de P&O. Digitalmente, el algoritmo MPPT se ejecuta dentro del

programa principal (ver Figura 3.20). Se ha configurado para proporcionar una nueva referencia
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de voltaje para el lazo de voltaje cada 2 ms. En primer lugar, se utiliza el software de Chroma

para realizar cambios de irradiancia programados. En segundo lugar, se utiliza la fuente para

emular el efecto de sombreado parcial en una celda del panel fotovoltaico. El esquema utilizado

se ilustra en la Figura 4.37.

iref

Controlador
FCS-MPC lazo

interno de corriente

Convertidor
DC-DC

S1 S2 S3 S4

Controlador PI
lazo externo de

tensión

vref

vg

ig io

vo

Algoritmo
MPPT P&O

ipv

Fuente
regenerativa

Vo

Figura 4.37: Esquema de la configuración utilizada para pruebas del lazo interno de corriente, el
lazo externo de tensión y el algoritmo MPPT.

4.2.4.1. Comportamiento del sistema ante cambios de irradiancia

La Figura 4.38 muestra resultados experimentales del rendimiento del MPPT bajo cambios

abruptos de irradiación que resultan en variaciones del MPP desde 50 W a 100 W y viceversa

cada 10 s. Ya que la regulación de voltaje posee un buen ancho de banda, el MPPT puede tener

un rendimiento dinámico con un seguimiento promedio con eficiencia de 97 %. La magnitud

del voltaje del MPP no es muy sensible a cambios de irradiación (es más sensible a variaciones

de temperatura), la corriente de salida del módulo fotovoltaico es una forma de onda cuadrada

proporcional a la forma de onda de la potencia, cuyos valores cambian entre 2.9 A y 5.8 A. Como

era de esperar, el voltaje de salida en los terminales del panel solar tiene un valor promedio de

16.2 V. Se debe tener en cuenta que todas las formas de onda son proporcionadas por el emulador

solar Chroma 62050H-600S y son muestreadas cada 500 ms, por lo cual los pulsos de voltaje

producidos por el algoritmo MPPT cada 2 ms no pueden ser observados.
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CAPÍTULO 4. RESULTADOS DE SIMULACIÓN Y EXPERIMENTALES
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Figura 4.38: Desempeño del controlador ante cambios de irradiancia. Gráficas de potencia, efi-
ciencia, corriente y voltaje en los bornes del panel.

4.2.4.2. Comportamiento del sistema ante condiciones de sombreado parcial

La Figura 4.39 muestra el rendimiento experimental del MPPT cuando un sombreado emu-

lado que causa la activación de un diodo de bypass en el panel solar es removido. En el intervalo

(40 s < t < 70 s) hay sombreado parcial, y por causa de la activación del diodo de bypass, el

módulo fotovoltaico suministra 50 W con un voltaje en el MPP aproximado de 8 V. El intervalo

es tan corto que la eficiencia proporcionada por el emulador solar no ha llegado aún a su valor

en estado estacionario cuando, en el instante t = 70 s, la sombra desaparece. Después hay una

transición intermedia cerca de 4 s, en la cual los voltajes de la entrada y la salida están cerca y

hay una conmutación simultánea de alta frecuencia de modos buck y boost. Luego, el conver-

tidor entra en modo buck (t > 74 s) y el emulador indica que el módulo solar suministra cerca

Brian Ian Barrueto Cárcamo 119
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de 100 W con un voltaje promedio de 17 V y una corriente cercana a los 6.1 A en el MPP.

Finalmente, el valor de la eficiencia se estabiliza en un nivel del 96 %.
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Figura 4.39: Desempeño del controlador bajo condiciones de sombreado. Gráficas de potencia,
eficiencia, corriente y voltaje en los bornes del panel.
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Capı́tulo 5

Conclusiones

El control predictivo es una estrategia de control que utiliza el modelo del sistema para

predecir su comportamiento futuro. Ası́, establece la acción de control óptima en el instante

presente que permita disminuir el error futuro entre la variable controlada y la referencia. En

este trabajo de memoria se desarrolló una estrategia de control basada en control FCS-MPC

cuyo objetivo principal era establecer una frecuencia de conmutación constante en la variable

controlada, a partir de la predicción del tiempo de permanencia de los estados del convertidor

versátil buck-boost.

La estrategia de control propuesta de control predictivo de estados finitos de frecuencia cuasi-

constante presentó un buen comportamiento para el seguimiento del punto de máxima potencia

bajo condiciones de sombreado parcial y cambios de irradiancia. Los resultados experimentales

obtenidos son coherentes con los resultados obtenidos mediante simulación, en las pruebas del

lazo interno, lazo externo y algoritmo MPPT.

Las simulaciones y los experimentos realizados demuestran que el convertidor versátil buck-

boost es ideal para el desarrollo de un sistema fotovoltaico de carga de baterı́a ya que es capaz

de operar en modo buck bajo condiciones nominales, y operar en modo boost cuando los diodos

de bypass son activados y el voltaje del punto de máxima potencia disminuye hasta un rango
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inferior al de la baterı́a.

La estrategia de control multilazo implementada mostró un buen comportamiento. La fre-

cuencia variable durante el estado transitorio del lazo interno de corriente proporciona una res-

puesta rápida en comparación a estrategias de conmutación de frecuencia constante. Por su parte,

la dinámica más lenta del lazo externo de tensión permite seguir referencias de voltaje de manera

precisa, presentando además una respuesta transitoria sin sobreimpulsos ni oscilaciones.

El lazo de corriente operó a una frecuencia cuasi-constante de 100 kHz, con una frecuencia

de corte aproximada de 20 kHz y un margen de fase cercano a los 70°. Por su parte, el lazo de

voltaje con estructura PI operó con una frecuencia de corte de 3.5 kHz (aproximadamente 1/6

de la frecuencia de cruce del lazo interno y 1/30 de la frecuencia de conmutación) y un margen

de fase de 60°. Estas caracterı́sticas son coherentes con los criterios de estabilidad considerados

en la etapa de diseño, para los puntos de operación en modo buck y en modo boost.

El controlador propuesto fue comparado mediante simulación con el controlador FCS-MPC

clásico. Los resultados de simulación del lazo interno de corriente del controlador clásico mues-

tran un rizado de corriente elevado tanto en la entrada como en la salida. Más aún, en condiciones

de baja irradiancia el valor de corriente de salida oscila entre valores positivos y negativos, lo

cual es un comportamiento indeseado ya que se traduce en una constante carga y descarga de

la baterı́a, afectando su vida útil. Por el contrario, los resultados de simulación y experimenta-

les del controlador propuesto, evidencian sólo corrientes de carga de la baterı́a y una reducción

considerable del rizado de corriente en comparación con el control clásico.
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ANEXOS

Anexos

Anexo 1

En la Figura 1 se ilustra la DSC utilizada para el desarrollo del proyecto. Se observa una

tarjeta de control (a) modelo TMDSCNCD28335 montada en una estación de acoplamiento (b)

utilizada para la evaluación y desarrollo de herramientas en base a microcontorladores C2000

de la serie F2833x.

a

b
Figura 1: Vista frontal de la DSC utilizada.

La Figura 2 ilustra una vista superior de la DSC utilizada. Se observan pines de alimenta-

ción (a) de 3.3 y 5 V acompañados de puntos de referencia o tierra, pines de entrada o salida de

propósito general (General Porpose Input/Output (GPIO)) (b) y las entradas del módulo conver-

sor análogo digital (c) dividido en canales A y B en paralelo.
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a

b

c
Figura 2: Vista superior de DSC utilizada.

Las caracterı́sticas principales de la DSC TMS320F2833x son:

Frecuencia de reloj de hasta 150 MHz (ciclos de tiempo de 6.67 ns)

CPU de alto de rendimiento de 32 bit

Rápida respuesta de interrupciones y procesamiento

Módulo temporizador Watchdog

88 pines de propósito general programables de manera independiente con filtro de entrada

Bloque de expansión de interrupciones periféricas que soporta hasta 58 interrupciones

Posee hasta 18 salidas PWM
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ANEXOS

Posee 9 contadores de 16 bits

Memoria RAM de acceso individual SARAM 34K x 16

Memoria FLASH 256K x 16

El conversor análogo digital posee las siguientes caracterı́sticas:

Módulo ADC posee 16 canales de 12 bits divididos en canal A y B

Velocidad de conversión máxima de 80 ns

2x8 canales de entrada multiplexados

Dos módulos sample-and-hold

Conversión individual o simultanea de los dos canales

Activación del módulo por software, señal PWM o señal externa
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Anexo 2

En la Figura 3 se muestra el circuito de potencia del convertidor versátil buck-boost utili-

zado en este proyecto. Se distinguen dos tarjetas electrónicas (a,b) y el disipador (c). La tarjeta

superior (a) contiene el circuito de potencia, la sensórica y un circuito de preacondicionamiento

de señal. La tarjeta inferior (b) contiene los drivers de las señales de control.

a

b

c
Figura 3: Circuito de potencia del convertidor versátil buck-boost.
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