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Resumen

En este art́ıculo se aplica a un convertidor boost

dc-ac no lineal una estrategia de control para la

generación de corriente alterna sin emplear señal

de referencia alguna. Como la técnica propuesta

no alcanza la sincronización deseada entre las dos

partes del circuito, se añade un Phase-Locked Loop

a la ley de control. Se muestra además que esta

idea es válida para la sincronización con la red.

Mediante simulación se comprueba la bondad de

las leyes de control resultantes.

Palabras clave: Moldeo de Enerǵıa, Ciclos
ĺımites, Convertidor boost dc-ac, PLL

1. INTRODUCCIÓN

El objetivo de control de los convertidores in-
versores electrónicos se puede plantear como la
generación de un ciclo ĺımite estable con ampli-
tud y frecuencia dada, para el cual las tensiones
y corrientes presentan un comportamiento sinu-
soidal con cambio de fase pre-especificado. Si se
encontrase una ley de control que hiciera posi-
ble la aparición de tal ciclo ĺımite, se genera-
ŕıa corrientes y tensiones alternas sin necesidad
de introducir señal de referencia de tiempo al-
guna. La generación de ciclos ĺımites para pro-
ducir oscilaciones han sido aplicadas a sistemas
electromecánicos [3, 5, 6] obteniendo buenos re-
sultados. Aplicaciones en de esta idea en conver-
tidores electrónicos se incluyen el control de sis-
temas de alimentación ininterrumpible trifásicos y
convertidores tipo boost [2, 7]. En esta última apli-
cación se utilizó un convertidor boost simple para
producir tensiones oscilatorias, las cuales no es-
tán centradas en cero debido a la imposibilidad de
alcanzar tensiones negativas con este tipo de cir-
cuitos, por lo que no se puede conseguir corriente
alterna. En el presente trabajo se trata este pro-
blema utilizando un convertidor boost dc-ac [4] y
extendiendo la ley de control propuesta en [7] para
este caso. La aplicación directa de la ley de con-
trol no alcanza el objetivo marcado debido a una
falta de sincronización entre los dos convertidores
boost dc-dc del circuito. Para paliar este proble-

ma se introduce un Phase-Locked Loop (PLL) en
la ley de control. Esta idea puede ser también usa-
da para alcanzar una satisfactoria sincronización
con la red eléctrica. Los controladores resultantes
son comprobados mediante simulaciones.

El resto del art́ıculo se organiza del siguiente mo-
do. En la sección 2, se presenta la idea general
de alcanzar comportamientos oscilatorios median-
te la generación de ciclos ĺımites con el empleo
de moldeo de enerǵıa. Esta idea proporciona los
controladores necesarios para el boost inversor en
la sección 3, mostrando que no es aceptable el
comportamiento obtenido debido a una falta de
sincronización. En la sección 4 se añade un PLL
para alcanzar la sincronización entre ambas partes
del inversor boost y para sincronizarlo con la red
eléctrica. Por último, se presentan las conclusiones
obtenidas en la sección 5.

2. GENERACIÓN DE

OSCILACIONES POR

MOLDEO DE ENERGÍA

El objetivo de control de los convertidores inver-
sores electrónicos se puede plantear como la ge-
neración de un ciclo ĺımite estable con amplitud
y frecuencia dada para el cual las tensiones y co-
rrientes presentan un comportamiento sinusoidal
con cambio de fase pre-especificado. Si se encon-
trase una ley de control que hiciera posible la
aparición de tal ciclo ĺımite, se generaŕıa corriente
alterna sin necesidad de introducir señal de refe-
rencia de tiempo alguna. Para este propósito, se
define un sistema objetivo, obteniendo la ley de
control por igualación de sus ecuaciones con las
ecuaciones del sistema.

Para definir el sistema objetivo consideramos la
siguiente función de enerǵıa

V0(x1, x2) =
ω

4
Γ2(x1, x2) (1)

con Γ(x1, x2) = ω2(x1−x10)
2+(x2−x20)

2−µ. Los
parámetros ω, x10, x20 y µ > 0 se debeŕıan elegir
de modo que la curva cerrada Γ = 0 defina el
comportamiento deseado. Esta curva es una elipse
centrada en el punto (x10, x20). Se puede definir un



sistema dinámico de modo que esta curva cerrada
sea su conjunto ĺımite. Un sistema dinánico puede
alcanzar esta meta si adopta V0 como una función
Hamiltoniana, y definiendo el sistema como

[

ẋ1

ẋ2

]

=

[

−ka1

1
Γ

− 1
Γ −ka2

] [

Dx1
V0

Dx2
V0

]

(2)

resultando

ẋ1 = (x2 − x20)− ka1
ω2(x1 − x10)Γ (3)

ẋ2 = −ω2(x1 − x10)− ka2
(x2 − x20)Γ (4)

Observando que

V̇0 = −Γ2 (
ka1

ω
4(x1 − x10)

2 + ka2
(x2 − x20)

2)
≤ 0
(5)

y usando el principio de invarianza de LaSalle se
puede apreciar que para todas las condiciones ini-
ciales excepto el origen, las trayectorias del sistema
tienden a Γ = 0.

El funcionamiento de este sistema objetivo co-
rresponde al comportamiento que se desea de un
convertidor dc-ac. Las constantes ω, x10, x20 y µ

son parámetros de diseño para una frecuencia pre-
viamente seleccionada y una amplitud del compor-
tamiento deseado; mientras, ka1

y ka2
definen la

velocidad de la respuesta transitoria.

3. CONVERTIDOR BOOST

DC-AC: ANÁLISIS, CONTROL

Y RESULTADOS

El inversor boost es especialmente interesante
porque genera una tensión de salida ac mayor que
la de entrada dc. Dicho inversor se construye con
dos convertidores dc-dc, tipo boost cada uno, y
una carga conectada entre ellos Fig. 1. La imple-
mentación del circuito se muestra en la Fig. 2. Ca-
da convertidor produce una tensión unipolar sinu-
soidal dc, Va y Vb. Las tensiones Va y Vb debe
presentar un desfase igual a 180◦, de modo que se
maximice la tensión a través de la carga, [4] Fig. 3.
El convertidor boost dc-ac puede ser simplificado
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Figura 1: Representación básica del boost inversor.
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Figura 2: Convertidor boost dc-ac ideal.
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Figura 3: Tensiones de salida ideal de cada conver-
tidor boost.
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como se muestra en la Fig. 4. Esta simplificación
permite ver más claramente la corriente bidirec-
cional de cada convertidor boost dc-dc.

Para hacer más fácil el diseño, utilizaremos esta
simplificación para obtener la ley de control, y
seguidamente extrapolaremos estos resultados al
convertidor completo.

3.1. DESCRIPCIÓN DEL SISTEMA

Es necesario asumir que todos los componentes
son ideales y que las corrientes que atraviesan
los convertidores son continuas. Los dos modos
de funcionamiento para un periodo de tiempo se
muestran en Fig. 5. Considerando un control va-
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Figura 5: Modos de operación.

riable q como q = 0, cuando Q1 = OFF y Q2 =
ON , y q = 1, cuando Q1 = ON y Q2 = OFF , las
ecuaciones dinámicas del convertidor son

L
diL

dt
= −vC + qvC + Vin (6)

C
dvC

dt
= iL − qiL − vC

R
+

V2

R
(7)

Si u = 1− q se toma como la acción de control en
las ecuaciones (6)–(7), tenemos

L
diL

dt
= −uvC + Vin (8)

C
dvC

dt
= uiL − vC

R
+

V2

R
(9)

La ley de control, u, sólo puede tomar dos valo-
res u ∈ {0, 1}. No obstante, como es usual, con-
sideramos sus valores medios y, además, u es una
variable continua u ∈ [0, 1].

3.2. MODELO NORMALIZADO

Para simplificar el estudio, se normaliza el sistema
(8)–(9) utilizando el siguiente cambio de variables

x1 =
1

Vin

√

L

C
iL (10)

x2 =
vC

Vin

(11)

z2 =
V2

Vin

(12)

resultando

x1 = − 1√
LC

ux2 +
1√
LC

(13)

x2 =
1√
LC

ux1 −
1

RC
x2 +

1

RC
z2 (14)

y definiendo
t̃ = ω0t (15)

como una nueva variable de tiempo con

ω0 =
1√
LC

(16)

el resultado del modelo normalizado queda

ẋ1 = −ux2 + 1 (17)

ẋ2 = ux1 − ax2 + az2 (18)

donde a = 1
R

√

L
C
.

3.3. DISEÑO DEL CONTROLADOR

Se necesita obtener una expresión anaĺıtica de la
curva objetivo deseada en el plano (x1, x2) . Se
pretende que la tensión sobre el condensador siga
una curva sinusoidal; por ello, se asume que la
evolución de tiempo deseada para x2 sea

x∗
2 = A1 sinωt+B1 (19)

donde A1, B1 y ω toman valores preespecifica-
dos para obtener la evolución deseada de vC e iL
usando (10)–(12), (15) y (16). El estado de x1 que
alcanza el valor deseado anterior de x2 se puede
aproximar por

x∗
1 = aα0 + α1 cosωt+ β1 sinω (20)

Si se elimina u del sistema de estado normalizado
(17)–(18), se obtiene

x1(1− ẋ1) = x2(ẋ2 + ax2 − az2) (21)

La tensión de salida del segundo convertidor boost
ideal es

z2 = A2 sinωt+B2 (22)



Es necesario que B1 = B2, si no habrá una com-
ponente mediana de tensión en la carga no nula.
Asimismo, se debe de cumplir la relación A2 =
−kA1.

Substituyendo (19) y (20) en (21), se obtiene

aα0 + (β1 + aα0α1ω) sinωt+ (α1 − aα0β1ω) cosωt
+( 1

2
α2
1 −

1
2
β2
1ω) sinωt− α1β1ω cos 2ωt

= aB2
1 + 1

2
aA2

1 − aB1B2 −
1
2
aA1A2+

(2aA1B1 −A1B2 −A2B1) sinωt+ ωA1B1 cosωt+
1
2
ωA2

1 sin 2ωt− ( 1
2
A1A2 −

1
2
aA2

1) cos 2ωt
(23)

Despreciando los armónicos de segundo orden
sin 2ωt y cos 2ωt e identificando los coeficientes
correspondientes, se obtienen las siguientes ecua-
ciones

aα0 = aB
2

1
+

1

2
aA

2

1
− aB1B2 −

1

2
aA1A2(24)

β1 + aα0α1ω = 2aA1B1 − aA1B2 − aA2B1 (25)

α1 − aα0β1ω = ωA1B1 (26)

Resolviendo el sistema de ecuaciones para α0, α1
y β1

α0 = B
2

1
+

1

2
A

2

1
− B1B2 −

1

2
A1A2 (27)

α1 =
ωa2α0(2A1B1 − A1B2 − A2B1) + ωA1B1

1 + a2ω2α2

0

(28)

β1 =
a(2A1B1 − A1B2 − A2B1 − ω2A1B1α0)

1 + a2ω2α2

0

(29)

El sistema (17)–(18) no se parece formalmante al
sistema (3)–(4). El principal problema es que las
dos parejas de ecuaciones tienen que tener la mis-
ma estructura mientras que sólo existe un único
grado de libertad u. Se necesita un nuevo cambio
de variables para conseguir un modelo estructural
similar a (3)–(4). Por ello, se necesita

y1 =
x2
1 + x2

2

2
(30)

y2 = x1 − ax2
2 + ax2z2 + y20 (31)

donde y20 es un parámetro de ajuste. De (30)–
(31), es fácil ver que

ẏ1 = y2 − y20 (32)

ẏ2 = 1 + 2a2x2
2 − 3a2z2x2 + a2z22 + ax2ż2

−u(x2 + 2ax1x2 − az2x1) (33)

No es posible obtener una relación simple x1 =
f(y1, y2) y x2 = f(y1, y2) debido a la complejidad
de las definiciones (30)–(31).

Observando la estructura del sistema objetivo (3)–
(4) y comparándolo con (32)–(33), se elige ka1

= 0.

ẏ1 = y2 − y20 (34)

ẏ2 = −ω2(y1 − y10)− kΓ(y2 − y20) (35)

con Γ = ω2(y1 − y10)
2 + (y2 − y20)

2 −µ, µ > 0. Se
busca que el sistema se tienda a la elipse definida

por Γ = 0, dando lugar a un estado donde no
se pierde ni se gana enerǵıa. Por simplicidad, ka2

ha sido renombrada por k, que será un parámetro
de ajuste que define la velocidad de convergencia
hacia la elipse deseada.

La ley de control u obtenida de la igualación de
(32)–(33) (34)–(35) es

u =
1 + 2a2x2

2 − 3a2z2x2 + a2z22 + ax2ż2

x2 + 2ax1x2 − az2x1

+
kΓ(y2 − y20) + ω2(y1 − y10)

x2 + 2ax1x2 − az2x1
(36)

La única cuestión que queda es demostrar que el
comportamiento de y1 e y2 es una elipse y definir
los parámetros de dicha elipse ((ω, y10, y20 y µ)),
que a su vez depende del comportamiento deseado
de x2. Para ello, es necesario obtener la evolución
deseada para y1 e y2 aplicando el cambio de varia-
bles (30)–(31) a (19) y (20).

y1 =
1

2
[(aα0 + α1 sinωt+ β1 cosωt)

2 +

(A1 sinωt+B1)
2] (37)

y2 = aα0 + α1 sinωt+ β1 cosωt

−a(A1 sinωt+B1)
2

+a(A1 sinωt+B1)z2 + y20 (38)

Desarrollando estas expresiones en términos de
Fourier se obtiene

y1 = y
(0)
1 + y

(11)
1 cosωt+ y

(12)
1 sinωt+ y

(21)
1 cos 2ωt

+y
(22)
1 sin 2ωt (39)

y2 = y
(0)
2 + y

(11)
2 cosωt+ y

(12)
2 sinωt+ y

(21)
2 cos 2ωt

+y
(22)
2 sin 2ωt (40)

Igualando términos se pueden obtener expresiones
para los coeficientes de Fourier

y01 =
2a2α2

0 + α2
1 + β2

1 +A2
1 + 2B2

1

4
(41)

y111 = 2aα0 (42)

y121 = 2aβ1 +A1B1 (43)

y211 =
α2
1 + β2

1 +A2
1

4
(44)

y221 =
α1β1

2
(45)

y02 = y20 (46)

y112 = α1 (47)

y122 = β1 − 2aA1B1 (48)

y212 =
aA2

1

2
(49)

y222 = 0 (50)

Asumiendo que los términos de doble frecuencia

son rechazados, y
(21)
1 , y

(22)
1 , y

(21)
2 , y

(22)
2 estas ex-

presiones se pueden aproximar a una elipse en el



plano y1, y2, usando las expresiones (27)–(29)

ωy
(11)
1 = −y

(12)
2 (51)

ωy
(12)
1 = y

(11)
2 (52)

Los parámetros de la elipse son dados por

y10 = y
(0)
1 (53)

y20 = y
(0)
2 (54)

µ = ω2((y
(11)
1 )2 + (y

(12)
1 )2) (55)

3.4. LEY DE CONTROL PARA EL

CONVERTIDOR COMPLETO

En esta sección se extrapola la ley de control
obtenida previamente considerando que el inver-
sor boost está compuesto de dos convertidores dc-
dc, de modo que, posee dos señales de control. El
modelo del sistema queda

L1
diL1

dt
= −u1vC1

+ Vin (56)

C1
dvc1
dt

= u1iL1
− vC1

R
+

vC2

R
(57)

L2
diL2

dt
= −u2vC2

+ Vin (58)

C2
dvc2
dt

= u2iL2
− vC1

R
+

vC2

R
(59)

Comparando los sistemas (56)–(59) y (8)–(9) se
puede notar que existe una estructura similar para
las parejas de corriente y de tensión de ambos con-
vertidores boost dc-dc; por consiguiente, las dos
leyes de control se pueden obtener fácilmente. La
primera ley de control u1 es prácticamente igual
a la expresión (36). La única diferencia es que z2
debe ser reemplazada por x4. La ley de control u2

se obtiene por simetŕıa. Las leyes de control resul-
tantes son

u1 =
1 + 2a21x

2
2 − 3a21x2x4 + a21x

2
4 + a21x2ẋ4

x2 + 2a1x1x2 − a1x4x1

+
k1Γ1(y2 − y20) + ω2(y1 − y10)

x2 + 2a1x1x2 − a1x4x1
(60)

u2 =
1 + 2a22x

2
4 − 3a22x2x4 + a22x

2
2 − a22x4ẋ2

x4 − 2a2x3x4 + a2x2x3

+
−k2Γ2(y4 − y40) + ω2(y3 − y30)

x4 − 2a2x3x4 + a2x2x3
(61)

Las expresiones para las derivadas ẋ2 y ẋ4 se
pueden tomar directamente de las ecuaciones nor-
malizadas del inversor boost.

3.5. RESULTADOS DE

SIMULACIONES

Las siguientes simulaciones se realizan consideran-
do Vin = 10V , R = 100Ω, L1 = 100µH, L2 =

100µH, C1 = 100µF , C2 = 100µF . La frecuencia
y la amplitud de tensión deseada son 50Hz y 40V ,
respectivamente.

En este caso, como las tensiones de los conver-
tidores dc-dc deben tener una diferencia de fase
de 180◦, las tensiones deseadas normalizadas son

x∗
2 = A1 sinωt+B1 (62)

x∗
4 = −A2 sinωt+B2 (63)

El parámetro A = A1 = A2 deben ser la mitad
de la amplitud de la tensión de salida deseada y
se elige B = B1 = B2 de modo que x2 y x4 sean
siempre positivas. Para obtener estas tensiones, los
parámetros son A = 2 y B = 10 con ω = 0,0314
en el espacio de las variables normalizadas (x1,x2).
Los parámetros de la elipse, usando el desarro-
llo previo, resultan y10 = 51,14, y30 = 51,14,
µ1 = µ2 = 0,395. Por otro lado, los parámetros
de ajuste elegidos son k1 = k2 = 0,8 y y20 = 0,
y40 = 0.

La figura 6 muestra los resultados de una simu-
lación usando un tiempo de muestreo de 0,001s.
Ambos convertidores boost dc-dc alcanzan los ci-
clos ĺımites deseados. La figura 7 muestra las ten-
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Figura 6: a) Espacio de estados (x1, x2) (continua)
y (x3, x4) (discontinua); b) espacio de estados (y1, y2)
(continua) y (y3, y4) (discontinua).

siones de entrada y salida del inversor boost. En
esta figura sólo se muestra el comportamiento
estacionario. Se puede apreciar que no se alcan-
za la amplitud deseada. Esto es debido, a que el
diseño anterior no impone que el desfase entre las
señales vc1 y vc2 sea 180◦. La figura 8 muestra
como este requerimiento no se alcanza. Este pro-
blema será tratado en la próxima sección.
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Figura 7: Las tensiones de salida (continua) y de en-
trada (discontinua) del inversor boost.
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tidor boost dc-dc (continua) y del segundo convertidor
boost dc-dc (discontinua).

4. SINCRONIZACIÓN DE

SEÑALES DE TENSIÓN

En el diseño previo, encontramos que las señales de
tensión no presentaban una diferencia de fase de
180◦. Para conseguir la tensión de salida deseada,
es necesario sincronizar estas señales. En esta sec-
ción, se añade un Phase-Locked Loop (PLL) para
alcanzar la diferencia de fase deseada.

Un PLL es un dispositivo que genera una señal
de salida para seguir a otra. Este seguimiento es
tanto en frecuencia como en fase. Un PLL consta
básicamente de tres partes [1, 8]: un detector de
fase (PD), un filtro de bucle (LF) y un oscilador
de tensión controlada (VCO). En la Fig. 9, se tiene
un esquema funcional del dispositivo. La señal xi

es la señal de referencia y x0 es la señal sincroniza-
da. El PD es un multiplicador de señal y tiene una
ganancia kd. El producto resultante es filtrado en
el LF, de modo que, se elimina la componente más
alta de frecuencia. El VCO es un oscilador de fre-
cuencia controlada, y genera una señal que está
en cuadratura de fase con la señal de entrada en
bucle cerrado.

PD

LF


VCO
xi xovcve
Kd Kv

Figura 9: Diagrama de bloque PLL básico.

4.1. APLICACIÓN DEL PLL AL

CONVERTIDOR BOOST DC-AC

El objetivo es sincronizar las curvas de tensión
con una diferencia de fase igual a 180◦. Nos fi-
jamos en el esquema de la Fig. 10. En dicho es-
quema, se toma como señal de referencia la ten-
sión del segundo convertidor dc-dc, x4, la tensión
del primer convertidor, x2, es la señal que se va
a sincronizar. El primer convertidor dc-dc con su
controlador puede ser considerado como un VCO:
el controlador recibe como entrada un incremen-
to de frecuencia proveniente del PLL. Este incre-
mento de frecuencia se añade a la frecuencia no-
minal, y la frecuencia resultante será la utilizada
en la ley de control (60). La salida del conver-
tidor es una señal sinusoidal de dicha frecuencia.
El diagrama de bloque aparece en la Fig. 11. El
multiplicador obtiene el producto x∗

2 × x∗
4, de tal

modo que su salida, ver [8], una vez filtrada por
un filtro paso bajo (LPF), es una medida de la
desviación de la diferencia de fase respecto a 90◦.
Por esta razón, una de las entradas del multipli-
cador, x∗

2, se obtiene tras pasar la tensión x2 por
un filtro paso alto (HPF) para eliminar su com-
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Figura 10: El diagrama de bloque del convertidor
boost dc-ac con las tensiones de salida sincronizadas
por PLL.

HPF


HPF


LPF


x∗

2

x∗

4

−1
1
s

×

x2

x4

Kvd ∆ω

Figura 11: El diagrama de bloque conceptual del PLL
aplicado al convertidor boost dc-ac.

ponente de continua. Por otro lado, x∗
4 se obtiene

tras pasar x4 por otro HPF, seguidamente, se in-
vierte la señal y se integra. De esta forma si tene-
mos, x4 = B2 + A2 sin(ωt), entonces tendremos,
x′
4 = −A2

ω
sin

(

ωt− π
2

)

+ C. La constante C se
elimina por el LPF.

4.1.1. Resultados de Simulación

Los filtros paso altos son: 1,4s
s+ω

para la señal de

referencia y 1,4s
s+ω+∆ω

para la señal a sincronizar.

El LPF es un filtro Butterworth de segundo orden
[9]

64 · 10−6(
√
2
2 −

√
2
2 j)(

√
2
2 +

√
2
2 j)

(s+ 0,008(
√
2
2 −

√
2
2 j))(s+ 0,008(

√
2
2 +

√
2
2 j))

(64)
El valor de la ganancia del PLL es Kdv = 5 · 104.
Los resultados de la aplicación PLL se muestran
en la Fig. 12. Las tensiones vc1 y vc2 presentan
una diferencia de fase de 180◦. En la Fig. 13 se
representa la tensión de salida del inversor boost.
Esta señal de tensión se compara con la salida del
inversor boost ideal, consiguiendo un excelente re-
sultado.

4.2. SINCRONIZACIÓN CON LA RED

ELÉCTRICA

Para sincronizar la señal de salida del inversor
boost con la red eléctrica, se deben tratar las
señales de tensión de ambos convertidores dc-dc
(vc1 , vc2) con un PLL cada una (Fig. 14). La ten-
sión vc1 se sincroniza con la tensión de red sin
desfase alguno, mientras que la tensión vc2 se sin-
croniza con la tensión de red con un desfase de
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Figura 12: La tensión de salida del primer convertidor
boost dc-dc (continua) y del segundo convertidor boost
dc-dc (discontinua)
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Figura 13: Tensiones de salida ideal (continua) y
simulada (discontinua) con PLL.
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Figura 14: Diagrama de bloque conceptual del PLL
aplicado al convertidor boost dc-ac para la sin-
cronización con la red eléctrica

4.2.1. Resultados de Simulación

La tensión de red

Vnet = 325 sin(100πt). (65)

Los parámetros de los filtros y la ganancia emplea-
da en los PLLs son los mismos que se emplearon
previamente.

El funcionamiento de la sincronización del conver-
tidor boost dc-ac con la tensión de suministro eléc-
trica se representa en Fig.15.
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Figura 15: Tensión de suministro eléctrica (continua)
y tensión de salida simulada sincronizada con PLLs
(discontinua).

5. CONCLUSIONES

Esta art́ıculo presenta una estrategia para el con-
trol del convertidor boost dc-ac. El método se basa
en moldeo de enerǵıa y generación de ciclos ĺımites
y no necesita la introducción de señal de referencia
de tiempo alguna. Se ha demostrado que el con-
trolador resultante alcanza el objetivo previsto si
se añade un phase locked loop. La misma idea ha
sido utilizada para solucionar el problema de la
sincronización con la red.
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