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Resumen

En este trabajo son abordados de manera local, los problemas de control de seguimiento
de trayectoria de voltaje y regulacion de dos plantas, compuestas cada una por un conver-
tidor cd-cd tipo elevador que interactiian entre si. Es decir, las perturbaciones endégenas
y exdgenas en cada planta, se formulan como problemas de control adaptable, en donde
dichas perturbaciones se estiman y cancelan en linea. Este enfoque da lugar a un sélido
control colaborativo descentralizado, en donde practicamente no se requiere informacion de
la otra planta interconectada. Los resultados demuestran, que cuando los efectos de inter-
conexién son vistos como perturbaciones exodgenas no estructuradas, tales perturbaciones
pueden estimarse y cancelarse activamente en el modelo dindmico de cada subsistema indi-
vidual. El caso presentado se refiere a dos convertidores de potencia CD-CD tipo elevador
interconectados, cada uno alimentado por su propio arreglo fotovoltaico, lo cual represen-
ta fuentes de alimentacién no idénticas y variantes con el tiempo. El esquema de control
propuesto esta basado en la técnica backstepping en combinacién con un observador de
estado extendido. Los objetivos de control son mantener un voltaje de salida deseado en
el bus de CD de salida y distribuir de manera equitativa le corriente en cada convertidor,
para alimentar una carga de salida variante con el tiempo (motor de CD). Los resultados
se comparan con la técnica de control basado en linealizacion en forma exacta. La logica de
control se implementa en un procesador digital de senales TMS320F28335 (uno por cada

planta), y el rendimiento de cada controlador se evaliia experimentalmente en tiempo real.






Capitulo 1
Introducciéon

Ha pasado més de un siglo desde que Thomas A. Edison perdi6 la gran batalla tecnologi-
ca que libro contra George Westinghouse y Nikola Tesla, conocida ahora como la famosa
“Guerra de las Corrientes”. La idea de Edison era un esquema de electrificacion utilizan-
do Corriente Directa (CD). Sin embargo al final prevalecié el esquema de produccién y
distribucién de Corriente Alterna (CA) propuesto por Westinghouse y Nikola Tesla.

Con un sistema basado en CA, la incipiente industria eléctrica podia facilmente convertir
un nivel de voltaje a otro, lo cual permite llevar electricidad a través de largas distancias
con bajas pérdidas, utilizando lineas de alto voltaje. Carente de esta habilidad, en aquel
tiempo el sistema de CD de Edison requeria instalar un generador de electricidad en cada
vecindario. Esto debido a las altas pérdidas de energia, producidas por la transmision de
electricidad en lineas de bajo voltaje en tramos relativamente largos. En este sentido, para
hacer viable la propuesta de Edison era necesario que la energia fuera generada en la misma
localidad de consumo [1].

En la actualidad, acorde con estas ideas de Edison, la generacién y el consumo local de
energia no sélo es viable, también es una soluciéon importante al problema de sustentabili-
dad energética. Un ejemplo de estas soluciones al problema energético son las micro-redes
eléctricas de CD. Este enfoque basado en CD, tiene importantes ventajas con respecto a
los sistemas basados en CA, como por ejemplo: se incrementa la eficiencia eléctrica al eli-
minar etapas de conversion cd-ca-cd en el diseno de la micro-red, menor complejidad de
acoplamiento de energia a la red de CD debido a que no se requiere sincronizacion de fase,
y la facilidad de almacenar energia en CD, entre otras.

En este tipo de micro-redes, los convertidores cd-cd son un elemento clave para controlar
la energia eléctrica generada por las diferentes fuentes de energia renovable. La tecnologia
actual permite disenar convertidores cd-cd de alta potencia, bajas pérdidas de energia y de
bajo costo. El funcionamiento adecuado de los convertidores de potencia cd-cd, depende

de las estrategias de control utilizadas, en donde el objetivo es mantener una referencia de
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voltaje de salida deseada con un minimo de error, a pesar de que el convertidor experimente
perturbaciones endégenas o exdgenas desconocidas. La complejidad del sistema se incre-
menta al interconectar més de un convertidor cd-cd, para alimentar de forma cooperativa
algun tipo de carga, tal como ocurre en las micro-redes eléctricas de CD.

En este tipo de sistemas interconectados, se denomina agente al sistema individual con-
formado por la fuente de energia renovable, el convertidor de potencia cd-cd y el esquema
de control [2].

Bajo este contexto, este trabajo plantea el diseno e implementacién de dos agentes, que
cooperan de forma equitativa para alimentar en comin una carga dindmica. Cada agente se
conforma por un arreglo de paneles fotovoltaicos cuya energia eléctrica es controlada por un
convertidor de potencia cd-cd tipo elevador. El esquema de control disenado, es un contro-
lador adaptable descentralizado basado en la técnica backstepping. Este controlador, utiliza
un observador asintético para compensar variaciones en el nivel de voltaje de salida de los
paneles fotovoltaicos, cambios de carga de salida del convertidor y efectos de interconexion.
La légica del esquema de control se implementa en un dispositivo auténomo, basado en un
procesador digital de senales. Para demostrar la estabilidad y modulabilidad del sistema,
las pruebas experimentales incluyen la conexién-desconexion de agentes, variaciones en el
voltaje de alimentacién del convertidor y cambios siibitos de la carga compartida.

Los resultados demuestran que en un ambito local, es posible el diseno de agentes in-
dividuales distribuidos, compartiendo un bus de alimentacién para formar una micro-red
eléctrica de CD eficiente y segura. En donde no es necesaria la implementacién de un enlace
de comunicacién entre los agentes y atin asi mantener un desempeno robusto y estable del
sistema. Ademas también se demuestra una cooperacién equitativa de corrientes por parte
de los agentes interconectados en la micro-red.

Por otro lado, también se demuestra que el caracter distribuido y cooperativo del es-
quema de control propuesto, se puede extender a otras técnicas de control, las cuales son
analizadas e implementadas. Cabe mencionar que como trabajo futuro se plantea el diseno
e implementacién de sistemas de almacenamiento de energia y de interconexion a la red
eléctrica convencional de CA, con lo cual se completan las funcionalidades que caracterizan

a una micro-red eléctrica de CD.

1.1. Antecedentes

Los avances logrados en la electréonica de potencia y la incorporacion eficiente de las
energias renovables estd impulsando el desarrollo de las micro-redes eléctricas de Corriente
Directa (CD). Este desarrollo de las micro-redes es motivado también por el actual incre-

mento en el uso de cargas de CD, entre las que se encuentran: aparatos electrodomésti-
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cos y de oficina basados en electrénica (computadoras, computadoras portatiles, tabletas,
teléfonos, impresoras, televisores [3], hornos de microondas [4]) y los sistemas de ilumina-
cién [1,5-7]. El suministro eléctrico de CD también se utiliza en sistemas de potencia, como
en las unidades de velocidad variable (o VSD por sus siglas en inglés Variable Speed Drives)
para bombas, elevadores, molinos, sistemas de traccién, sistemas de calefaccion, ventilacion,
aire acondicionado y aplicaciones de la industria electroquimica [8,9]. Al suministrar este
tipo de cargas de CD a través de los sistemas de distribucién de CA, se agregan etapas de
conversion innecesarias, se incrementan los posibles puntos de falla y se elevan las pérdidas
de energia en la red de suministro. De acuerdo con [10], casi el 30 % de la potencia de CA
generada pasa a través de un convertidor electrénico de potencia antes de ser utilizada.
La cantidad de energia perdida varia, pero generalmente se encuentra dentro del rango de
10-25 % [11]. En otro estudio [12], los autores mencionan que la eficiencia de conversién de
potencia se puede incrementar en aproximadamente un 8 % si se utiliza un sistema de bus
en CD.

Por otro lado, motivada por las condiciones ambientales y econémicas, existe una ten-
dencia mundial enfocada en aumentar el uso de fuentes de energia renovable. Algunas de
estas fuentes de energia son en CD, tales como paneles fotovoltaicos y celdas de combustible
de hidrogeno. En el caso de las turbinas edlicas, éstas se integran a la red de CA a través
de una etapa de conversion ca-cd-ca [13]. En cambio en un sistema de distribucién en CD
se puede eliminar una etapa de conversion y, en consecuencia, aumentar la eficiencia. Lo
mismo ocurre con las micro-turbinas que generan CA de alta frecuencia.

Lo anterior ha motivado trabajos de investigacion enfocados a mejorar la eficiencia y con-
fiabilidad de las micro-redes eléctricas de CD, y en este sentido los esquemas de control tie-
nen un papel importante. En estas micro-redes normalmente se interconectan sub-sistemas
de generacién o almacenamiento de energia eléctrica. Por lo tanto, el diseno de un esquema
de control descentralizado aplicado a este tipo de sistemas complejos interconectados, ha
sido un problema desafiante e importante a lo largo de estos ultimos afios. Actualmente,
este tema ha adquirido un renovado interés en la electréonica de potencia, no solo en cuanto
a la gestién eficiente de las micro-redes basadas en energia renovable, sino también en otras
aplicaciones de convertidores de potencia cd-cd donde se requiere de un buen desempeno y
una alta eficiencia eléctrica.

Con este preambulo, se determina que los tépicos de investigacion importantes para el

desarrollo de este trabajo de tesis, son:
= Vision general del suministro eléctrico de CD.
= Control descentralizado en micro-redes eléctricas.

= Control de convertidores cd-cd tipo elevador.
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A continuacion se presenta una recopilacién de trabajos publicados relacionados con estos

temas.

1.1.1. Vision general del suministro eléctrico de CD

Hace mas de un siglo, se decidié implementar en la mayoria de los sistemas de energia
eléctrica, la distribucién en Corriente Alterna (CA). Esto debido a razones que tenian mucho
sentido en ese momento. Una de estas razones fue la invencion de los transformadores,
los cuales son un medio simple y eficaz para elevar o reducir el nivel de voltaje y, en
consecuencia, ampliar el drea cubierta por un sistema de distribucién. En cambio, hacer

esto con Corriente Directa (CD) era un impedimento [14].

Los avances logrados en la electrénica de potencia, hicieron posible la regulacion de
voltaje en CD. Lo anterior y el creciente uso de cargas y fuentes de CD, han motivado a
los investigadores a reconsiderar la distribucién de CD, en partes localizadas del sistema
eléctrico actual. Con lo cual se hace mas eficiente el sistema de suministro energético y se

reducen los efectos ecolégicos negativos [15].

En los ultimos anos, el uso de energias renovables ha experimentado uno de los mayores
crecimientos porcentuales (superior al 60 % anual), en comparacién con el crecimiento de la
energia basada en carbén y lignito. Esto ha sido impulsado por una reduccion en el costo de
los médulos fotovoltaicos [16]. Este crecimiento también ha desencadenado la evolucién de
los convertidores clasicos de potencia, los inversores monofasicos convencionales a topologias
mas complejas para aumentar la eficiencia y la fiabilidad del sistema sin afectar el costo.
Los sistemas de conversion de energia fotovoltaica han crecido desde una potencia total
acumulada de aproximadamente 1.2GW en 1992 a 136GW en 2013 [17]. Este crecimiento
es posible debido a varios factores como la reducciéon de costos, el aumento de la eficiencia
de los médulos fotovoltaicos, la bisqueda de fuentes alternativas de energia limpia, una

mayor conciencia ambiental y reglamentos politicos favorables de los gobiernos locales.

En este sentido México Se encuentra entre 15° y 35° de latitud, regiéon considerada la
mas favorecida en recursos solares. En esta region se recibe diariamente, en promedio, 5.5
Kwh/m?. Desafortunadamente el porcentaje de la generacién distribuida de energfa solar
con respecto a la capacidad de generacién instalada es de 0.23 %. Lo cual es un porcentaje
relativamente bajo en comparacién con Alemania (48 %), Chile (10 %), Dinamarca (55 %)
y Espana (31%). Sin embargo, la Ley de Transicién Energética decretada en el 2015,
senala que el sector eléctrico debe transformarse para que al 2024 un méaximo de 65 % de
la electricidad provenga de combustibles fésiles. Por lo tanto, la metas de generacién de
energias limpias son de 35% para el 2024, de 37.7 % al 2030 y del 50 % de la generacién
eléctrica total al 2050 [18].
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Por ejemplo, el objetivo de la Comunidad Europea para el 2020 es abastecer con energias
renovables un 20 % de su consumo total energético, el cual es el 17% de la energia mun-
dial. Estados Unidos, con un 22 % del consumo energético mundial, ha adoptado objetivos
similares bajo la presién de la opinién publica preocupada por los problemas ambientales
y para superar la crisis econémica. Sin embargo, las politicas de los paises de Asia y el
Pacifico, con un 35 % de participacién en la energia, probablemente serdn méas importantes
en el futuro escenario energético. La necesidad de mas energia en los paises emergentes y
las preocupaciones ambientales eleva la importancia en el uso de fuentes de energia reno-
vables [19].

Un estudio realizado por Ratl Gonzélez publicado en el 2003 [20], menciona que el
desarrollo tecnologico y el uso cada vez mas comun de sistemas fotovoltaicos a nivel inter-
nacional, ha permitido una reduccién del 95% en el costo de los médulos fotovoltaicos, e
incrementado su eficiencia en un 200 % en los 1ltimos 30 afios.

A continuacién se presentara una vision general de la de investigacion relacionada con
los sistemas de distribucién de CD, micro-redes de CD y algunas aplicaciones donde estos

sistemas aportan ventajas importantes.

Factibilidad de los sistemas de distribucién de CD

La viabilidad del uso de CD para la distribucion de energia ha sido estudiada por varios
investigadores en los tltimos anos. La eficiencia eléctrica es uno de los principales factores
para comparar entre los sistemas basados en CA y los basados en CD. Y debido a los
resultados de esta comparacion los sistemas basados en CD merecen una atencion especial.

En [21], Hammerstrom presenta un modelo para comparar la eficiencia eléctrica de con-
versién entre las topologias de distribucién en CA y CD, en aplicaciones residenciales. De
acuerdo con el autor, cada etapa de conversién de potencia pierde alrededor del 2,5 % de la
energia que convierte. Se demostré que los sistemas de CD que incorporan generacion local
de energia en CD, presentan menores pérdidas de conversién. Esta conclusion fue apoyada
por los resultados presentados en [22] por Seo et al.. Los autores presentan un modelo ma-
tematico para analizar las pérdidas en los componentes de los sistemas de distribucién de
CD. También se demostrod que la eficiencia eléctrica de una etapa de un convertidor CD-CD

de potencia, aumenta a medida que aumenta la capacidad de potencia y la carga.

Micro-redes de CD

Una forma eficiente de suministro eléctrico son las micro-redes de CD. Estas redes de
suministro son locales y estan conformadas por fuentes de energia renovables y sistemas
de almacenamiento. Generalmente, también se conectan a la red general de suministro

eléctrico, pero pueden ser desconectadas en caso de fallas. En este caso, las micro-redes
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pueden continuar suministrando parcial o totalmente sus cargas locales (a esto se denomina
modo isla). Dado que en las micro-redes de CD normalmente se incluyen fuentes renovables
de energia y baterias [23-32] [24,29] [25], tienen la capacidad de aumentar la eficiencia
general del sistema [33-41].

También se ha demostrado que las micro-redes de CD puede desempenar un papel eficaz
en la solucién de algunos problemas operacionales en la red general de suministro eléctrico
[42]. En [43], se utiliza una micro-red de CD que incluye la generacién de energia fotovoltaica
y el almacenamiento hibrido de energia (supercapacitores y baterfas de iones de litio) para
la alimentacién de cargas grandes no-lineales. En [44] se demuestra que una micro-red de
CD se puede utilizar como soporte de voltaje, al inyectar energia reactiva a la red general
de suministro eléctrico.

Los factores mencionados, hacen pensar a los investigadores que los sistemas de energia
basados en CD no sélo no estan obsoletos, si no que se encuentran acordes con las necesi-

dades actuales.

Aplicaciones de sistemas de suministro eléctrico de CD

Histéricamente las primeras plantas fotovoltaicas conectadas a la red se introdujeron en
la década de 1980 utilizando inversores centrales basados en tiristores. Desde mediados de
1990, la tecnologia IGBT y MOSFET ha sido ampliamente utilizada para todos los tipos
de inversores fotovoltaicos [45].

Debido al alto costo de la energia solar, la tecnologia de los inversores y convertidores
ha sido impulsada principalmente por la eficiencia. En comparacién con los convertidores
de potencia para un motor, los convertidores alimentados por paneles fotovoltaicos son
mas complejos tanto en hardware como en funcionalidad. La necesidad de aumentar el
voltaje de entrada y el seguimiento del punto de potencia maxima (MPPT por sus siglas en
inlgés Mazimum Power Point Tracker) son funciones tipicas requeridas para los inversores
alimentados con paneles fotovoltaicos [46].

Ademas, existen varios sistemas de suministro de energia que tipicamente emplean la
distribucion de CD. En este tipo de sistemas se incluyen naves espaciales. Los sistemas de
suministro de energia para naves espaciales, implican un gran nimero de paneles solares,
convertidores cd-cd, baterias, cargadores de baterias y cargas de CD [47,48]. Por lo tan-
to, un buen ejemplo donde se emplea suministro eléctrico de CD es la Estacién Espacial
Internacional de la NASA, que requiere més de 100 kW [49].

Otro ejemplo son los Centros de Procesamiento de Datos (CPD), en donde se almacenan,
procesan y distribuyen grandes cantidades de informacion. Aunque en la mayoria de los
CPD existentes se utiliza la distribucién de CA, en algunos también se utiliza CD. E1 CPD

de Duke Energy en Charlotte, Carolina del Norte, utiliza un sistema de distribucién de
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380V de CD. En donde se ha demostrado que el sistema utiliza un 15 % menos de energia

que un sistema similar de CA tipico [50].

Un caso similar ocurre con el suministro de energia para los sistemas de telecomunica-
ciones. En donde también es importante la integridad de los datos en transferencias a alta
velocidad. Por esta razon, se requieren sistemas de suministro eléctrico seguros, eficientes
y de bajo costo. Por lo tanto, en oficinas centrales de telecomunicaciones son ampliamente
utilizados sistemas de distribucion de energia a 48V de CD. La fiabilidad de este tipo de

sistemas de suministro eléctrico es de 99.999 % [51-55].

Los sistemas de suministro eléctrico de CD también se utilizan en sistemas de traccion,
tales como trolebuses, tranvias, ferrocarriles subterraneos. La razén, es que en este tipo
de aplicaciones generalmente se utilizan motores de CD [56-59]. Incluso en sistemas de
traccién que utilizan motores de induccién, la interconexion con el suministro de CD es
menos compleja y reduce las etapas de conversion. En consecuencia, aumenta la eficiencia
eléctrica del sistema y su controlabilidad [60]. Ademés, el uso de suministro eléctrico de CD
en este tipo de aplicaciones, permite utilizar un solo conductor, debido a que los carriles
pueden ser utilizados como via de retorno para la corriente. En este caso el voltaje de
alimentacién oscila entre 600V, 750V o incluso hasta 1 £V [61].

Otra aplicacién importante debido a la confiabilidad que se requiere en los sistemas de
suministro eléctrico, es en embarcaciones. Normalmente, los sistemas de energia a bordo
involucran un sistema mecénico para la propulsion junto con un sistema eléctrico para los
sistemas de comunicacién, la navegacion y las cargas auxiliares. En este caso, los sistemas
de suministro eléctrico de CD permiten mayor fiabilidad ante fallas, ya que las fuentes y las

cargas se distribuyen en diferentes zonas cada una con sus propios convertidores [62-64].

Impulsados por la necesidad de fortalecer la investigacion y el desarrollo de micro-redes
de CD, se han llevado a cabo una amplia variedad de estudios durante el ultimo par
de décadas. La mayoria de estos estudios fueron presentados con resultados a nivel de
simulacién. Sin embargo, recientemente se ha renovado el interés de algunos organismos por
financiar este tipo de proyectos, lo cual permite que parte de estos estudios se desarrollen a
nivel experimental. Albu et al. presentan en [65] una red de pruebas de CD. Se trata de una
micro-red a escala de laboratorio para examinar el funcionamiento de redes de CD de baja
tensién (230 V). En este trabajo se proporcionan detalles ampliados sobre la construccién
del sistema, la implementacién del hardware y la aplicacion de monitoreo desarrollada de
LabVIEW®

Otro ejemplo de sistemas de suministro experimentales llevados a la préacticas, es el sis-
tema hibrido de potencia CA/CD (smartgrid) desarrollado en el Energy Systems Research
Laboratory de la Universidad Internacional de Florida. En la parte de CA consta de 4

generadores y varios modelos de lineas de transmision. En cuanto al suministro eléctri-
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co en CD, se implementaron dos micro-redes de CD conectadas a la red de CA. El nivel
de voltaje en las diferentes lineas de CD son 380V y 325V. Ambas micro-redes de CD
cuentan con emuladores de paneles fotovoltaicos, células de combustible, turbinas edlicas y
baterias [66,67].

En [68] se presenta una micro-red desarrollada en UTA (University of Texas at Arling-
ton). La micro-red tiene un bus de CA monofésico de 120V y un bus de CD de 24V con
una potencia total de 3 a 4kTV. Esta micro-red se considera de bajo voltaje y baja potencia,
pero involucra varias fuentes de energia renovable y también tiene la capacidad de realizar

estudios de interconexion con la micro-red de CA.

1.1.2. Estrategias de control para micro-redes

Una micro-red es un moderno sistema de energia distribuida que utiliza recursos locales
de energia sustentable. También proporciona seguridad energética local, ya que puede ope-
rarse sin una red eléctrica mas amplia. El término Generacion Distribuida (GD) se refiere a
la generacién de energia local o cerca de los sitios de consumo. En comparacién con la gene-
racion centralizada (GC), la GD puede reducir significativamente los costos de generacién,
transmision y distribucién. Al mismo tiempo aumenta la eficiencia del suministro eléctrico,
eliminando elementos de cierta complejidad lo cual disminuye los puntos de falla [69].

Los problemas de estabilidad son frecuentes en las micro-redes de CA, ya que tanto el
voltaje como la frecuencia necesitan ser regulados mediante controles de potencia activos y
reactivos. En los sistemas de micro-redes de CD, no hay interacciones de potencia reactiva,
lo que parece sugerir que no hay problemas de estabilidad [69].

La Tabla 1.1 muestra una comparativa de actividades llevadas a cabo por los esquemas
de control que normalmente se utilizan en las micro-redes de CA y de CD.

Las técnicas de control que generalmente se utilizan en este tipo de sistemas, se enuncian

a continuacion:

i Control maestro y esclavo: el maestro fija los valores de voltaje y frecuencia mientras los

esclavos controlan las fuentes de corriente.

ii Control de flujo de corriente y de potencia: este método controla la distribucién de

corriente y potencia mediante senales de control.

iii Control Droop (o control por posicionamiento adaptable de voltaje): este es un método
mejorado que combina los métodos anteriores, ya que considera que los convertidores

se comportan como fuentes de voltaje no ideales [70].

La informacion presentada en la Tabla 1.1, muestra que los controladores aplicados a

micro-redes de CD cuentan con una menor carga de actividades, por lo tanto presentan
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Controlador

CA

CD

Sistemas de
Control Centra-
lizado (SCC)

- El monitoreo del sistema se basa
en una red de comunicaciones pa-
ra recolectar datos de otras redes
de CA, sistemas de GD y las car-
gas conectadas.

- Se mantiene el funcionamiento
sincronizado con la red general de
suministro y se conserva el inter-
cambio de potencia.

- Se controla el flujo de potencia
de la GD (activo y reactivo) y se
estabiliza el voltaje y la frecuen-
cia.

- Se controla la demanda de po-
tencia y las variaciones de voltaje
en funcién de cambios de carga.

- Se facilita la sincronizacién del
sistema, la observacién de cargas
y la gestion de la demanda.

Sistemas de
Control Distri-
buido (SCD)

- Se monitorea y controla cada
unidad de GD de forma indepen-
diente con el fin de gestionar la de-
manda de las cargas en los modos
de operacién (modo con conexién
a la red general de suministro y
modo isla). Ademads, las transicio-
nes de los modos de operacion se
controlan con un SCC.

- Se asegura la transferencia de to-
da la energia generada por el GD a
la red eléctrica, y luego puede re-
gresar al modo isla con seguridad
cuando sea necesario.

- Se comparte la carga de cada
unidad de GD en ambos modos de
operacion.

Tabla 1.1: Anélisis de técnicas de control aplicadas en micro-redes de CA y CD [69].
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menor complejidad y mayor estabilidad [71]. En este sentido, a continuacién se describen

algunos aspectos importantes del control centralizado y distribuido aplicado a las micro-
redes de CD.

Sistema de control centralizado

Una caracteristica principal en el enfoque de control centralizado (Figura 1.1), es que se
cuenta con la totalidad de la informacién de la micro-red gracias a un enlace de comuni-
cacién con cada uno de sus elementos de GD (Generacién Distribuida). Esta caracteristica
permite al administrador definir estrategias de control amplias para satisfacer los requisitos
de energia. Sin embargo, el sistema de control centralizado requiere un tnico dispositivo de
control que procesa todos los datos medidos. Por lo tanto, este tipo de controladores tienen
un alto grado de complejidad, estabilidad comprometida y requieren disenarse nuevamente

en caso de agregar o quitar un elemento de la micro-red [69].

Control
centralizado

Enlace de datos

»
»
>

vy A\ 4 A

Control
interno

Control
interno

Control D)
interno

Sensores
Sensores
Sensores

v v v
GD 1 GD2 GD3

Y Y

Carga 1 Carga 2 Carga 3 I

y BusdeCD

Figura 1.1: Diagrama a bloques de un control centralizado aplicado a una micro-red de CD.

Sistema de control descentralizado

El esquema de control descentralizado (Figura 1.2) permite que los médulos de GD de
una micro-red, se controlen de forma independiente. En este caso la micro-red se divide en
sub-sistemas de control menos complejos. En el diseno de este tipo de controladores sélo se
cuenta con la informacién local y una limitada informacion del resto del sistema. De esta
forma, la estabilidad global de la micro-red depende de la estabilidad local de cada sub-
sistema, es decir, la falla de uno de los sub-sistemas no compromete el funcionamiento de
la micro-red. Este enfoque de control permite agregar o quitar sub-sistemas de la micro-red
sin el re-disenio del controlador. Ademas, se tiene una mayor tolerancia a perturbaciones
exdgenas no modeladas [69].

Por otro lado, debido a que todas las decisiones se producen a nivel de los moédulos de

GD, el administrador puede perder la capacidad de control y afectar a toda la micro-red.
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Enlace de datos
A

»
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5 Control 5 Control 5 Control e o o
Z ' local £ local £ local
5 5 5
122} (2] 1]
A 4 A 4 \ 4
GD 1 GD2 GD3

y BusdeCD

T 1

Carga 1 Carga 2 Carga 3 D)

Figura 1.2: Diagrama a bloques de un control descentralizado aplicado a una micro-red de

CD.

Tal inconveniente requiere la construccion de un sistema de control bien organizado donde
normalmente los costos de instalacion son més altos en comparacion con los sistemas de
control centralizado [69].

Sin embargo, la mejor solucién se conoce como controlador basado en un Sistema Multi-
Agente (SMA). Bajo este enfoque se pueden desarrollar controladores locales (CL) relati-
vamente sencillos aplicados a una estructura independiente de Recursos Energéticos Dis-
tribuidos (RED). Este tipo de controladores pueden interactuar entre si para mejorar la

infraestructura de comunicacién en una area amplia donde el objetivo es la regulacion de
voltaje [2,72].

Comparativa entre los dos enfoques de control

El control descentralizado basado en un SMA presenta varias ventajas con respecto al
control centralizado. Una comparativa entre estos dos enfoques de control se muestra en la
Tabla 1.2

En consecuencia, se asume que el control centralizado es el método mas apropiado cuan-
do un operador definido administra la micro-red, y en la parte de generacién y consumo
del sistema, se acuerdan expectativas similares de funcionamiento. Esto promueve que la
implementacién y la gestion de una infraestructura sea practica, reduciendo los costos de
instalacion considerablemente.

Sin embargo, el control descentralizado es més adecuado cuando, debido a la diversidad
de fuentes y cargas conectadas, se requiere un monitoreo y ajuste del controlador en tiempo
real. En este caso, un control centralizado no podria cumplir adecuadamente con el desem-
peno deseado. En estas situaciones los sistemas basados en SMA son las soluciones mas
econémicas. Aunque los costos de un controlador basado en SMA son superiores al control
centralizado, los costos de operacién se reducen considerablemente y se pueden amortizar
en poco tiempo. Del mismo modo, el control basado en SMA ofrece una operacién modular

lo que equilibra los costos y la complejidad del controlador [69].
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Caracteristica

Centralizado

Control basado en un SMA

Manejo de poten-
cia

El mejor manejo de potencia.

Buen manejo de potencia

Acceso a la infor-
macion

No es posible obtener la totalidad
de la informacién por parte del
controlador central

El SMA proporciona a cada con-
trolador independiente informa-
cion del RED vecino

Estructura de co-
municaciéon de da-
tos

Se requiere un importante flujo
de datos para producir resulta-
dos similares (comunicacién global
sincrona)

Se requiere una red local para la
comunicaciéon del SMA (Comuni-
cacién local y asincrona)

Funcionalidades Complejas y costosas Complejidad y costos menores

en tiempo real

Capacidad  plug Se requiere re-programacién No se requieren modificaciones en
and Play el controlador

Configuracién Costos elevados De bajo costo

Modelo de red

Red global

Red local

Facilidad de
plementar contro-
ladores complejos

1m-

Menor complejidad

Mayor complejidad

Tolerancia a fallas

Baja

Alta

Flexibilidad y mo-
dularidad

Para un RED adicional se requiere
reconexion

Sistema modular y escalable de al-
ta precision

Tabla 1.2: Comparativa general entre las técnicas de control centralizadas y descentralizadas

[69)].



1.1. Antecedentes 13

Bajo el enfoque de control descentralizado, se han reportado diferentes trabajos de in-
vestigacion. A continuacién se describen algunos trabajos relacionados con el control des-

centralizado aplicados a micro-redes de CD.

Trabajos de investigacién relacionados con control descentralizado

En [73] se presenta un método de control maestro-esclavo para compartir cargas en una
micro-red de CA, sin ningtn tipo de enlace de comunicacién entre las fuentes de energia
distribuida (ED) y las cargas. En el método maestro-esclavo se definen dos modos de
operacién, el modo aislado y el modo de conexién (con respecto a la red de suministro
eléctrico). En el modo aislado, el médulo de ED maestro funciona como una fuente de
voltaje controlada, y todos los médulos de ED esclavos funcionan como fuentes de corrientes
controladas. En el modo de conexion, el moédulo de ED maestro funciona como los médulos
esclavos. El controlador mantiene una reparticion equitativa de la carga entre los modulos
de ED, ajustando la potencia activa y reactiva suministrada por cada médulo de ED. Para
lo cual se utilizan mediciones locales de voltaje y corriente en el punto de acoplamiento
comtn de los médulos ED [73].

En [33] se publica un control descentralizado para una micro-red de CD. Este esquema
de control permite la regulacion de bajo voltaje y una adecuada distribucién de cargas,
utilizando una comunicacién de frecuencia baja entre los médulos generadores de energia.

El diagrama a bloques de este esquema de control se muestra en la Figura 1.3.

Comunicacion

Comunicacion Comunicacién Comunicacion | cantrol distribuido
de corriente de corriente de corriente

CPAV CPAV CPAV Control primario
Lazo interno Lazo interno Lazo interno
CEP-1 CEP-2 CEP-3

¢ ¢ ¢ Micro-red
de CD
|carga-1]  [Carga-2|

Figura 1.3: Control distribuido para una micro-red de CD, propuesto por Sandeep Anand
[33].

En la figura mencionada, Carga-1 y Carga-2 son cargas resistivas. Los CEP-1, CEP-1 y
CEP-3 son convertidores electronicos de potencia, en este caso son implementados utilizan-
do convertidores cd-cd tipo reductor. El elemento denominado lazo interno es un control
de voltaje y corriente que mantiene el voltaje de salida de los convertidores cercano a la

referencia. El elemento denominado CPAV es un controlador de posicionamiento adaptable
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de voltaje, el cual se basa en el analisis de la caida de voltaje con respecto a la corriente
que consume la carga. FEn este caso el CPAV se utiliza para mantener el nivel de voltaje
de referencia en la micro-red de CD. El elemento denominado comunicacion de corriente
se encarga de compartir el valor medido de las corrientes de salida de los convertidores. La
plataforma experimental tiene dos convertidores de potencia interconectados con una refe-
rencia de voltaje de salida de 48V. Los resultados demuestran que el funcionamiento de la
micro-red es estable cuando se desconecta o falla uno de los convertidores de potencia [33].

Recientemente, en [74] se desarrolla un control descentralizado basado en un control por
rechazo activo de perturbaciones. Los autores, utilizan observadores de estado extendido
para identificar las perturbaciones que resultan de la interconexién de los convertidores de
potencia en una micro-red. A diferencia del esquema de control distribuido anterior, en este
caso no se requiere establecer una comunicacién entre los convertidores de potencia, debido
a que los efectos de interconexién son vistos como perturbaciones exégenas, que pueden ser
estimadas y canceladas individualmente en cada modelo dindmico. El diseno del circuito
electrénico consiste en dos convertidores cd-cd tipo elevador interconectados con un motor
de CD como carga (Figura 1.4). En las pruebas a nivel de simulacién, los convertidores cd-cd
son alimentados por fuentes separadas de 12 V' y se establece una trayectoria de referencia
de voltaje de salida que inicia en 15 V' y termina en 25 V. Los resultados demuestran que
el esquema de control disenado, distribuye adecuadamente las corrientes de salida en cada

convertidor y compensa perturbaciones causadas por los agentes de interconexién [74].

Figura 1.4: Dos convertidores cd-cd tipo elevador interconectados, alimentando un motor
de CD [74].

En el mismo ano, en [35] se reporta un control descentralizado de posicionamiento adapta-
ble de voltaje cuyo desempeno se mejora con un enlace de comunicacién de baja frecuencia,
donde se comparte el valor del voltaje y corriente promedio de salida de cada convertidor
de potencia. En las pruebas se utilizan dos convertidores de potencia con capacidad de 2.2

kW . Los resultados demuestran que el controlador, comparte adecuadamente la corriente
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de salida (1.8 A) entre los dos convertidores interconectados, y el nivel de voltaje se man-
tiene en un valor aceptable (entre 697 V' y 703 V') ante perturbaciones de carga resistiva
(de 1 a 8 Q) [35].

También en 1.5 se desarrolla un control descentralizado adaptable a modos de funcio-
namiento, para el manejo de potencia de una micro-red de CD, con multiples generadores
de energia renovable y sistemas de almacenamiento de energia. En este caso, las curvas de
voltaje obtenidas con la técnica de control por posicionamiento adaptable de voltaje, apli-
cada a los diferentes médulos de generacion de energia eléctrica, se clasifican en intervalos
de voltaje. Estos intervalos de voltaje definen el modo de funcionamiento de la micro-red

de CD, como lo muestra la Figula 1.5.

1 H
H H

Utilidad § Almacena- | Generacién
1 miento |}
1 1

Modo I Modo II Modo IIT

Figura 1.5: Definicién de los modos de funcionamiento de la micro-red de CD. 1.5

» Modo I (Utilidad): se activa cuando el nivel de voltaje es menor a 650 V', el controlador

da prioridad a la alimentacién de la micro-red utilizando la red de suministro eléctrico.

» Modo IT (Almacenamiento): se activa cuando el nivel de voltaje esta en el intervalo
de 650 V a 700 V/, el controlador da prioridad al almacenamiento de energia eléctrica

en los bancos de baterias.

» Modo III (Generacién): se activa cuando el nivel de voltaje es mayor a 700 V, el
controlador da prioridad a la alimentacién de la micro-red utilizando los médulos de

generacion de energia eléctrica.

La plataforma experimental cuenta con un generador de energia eélico (10 kW de ca-
pacidad), dos generadores de energia solar (3 kW de capacidad cada uno), dos bancos
de baterias (1.5 kW de capacidad cada uno), una toma trifasica de la red de suministro
eléctrico (15 kW de capacidad) y cinco cargas resistivas constantes (2 kW de capacidad
cada una). El nivel de voltaje en el bus de CD de la micro-red se estableci6 en un intervalo
de 600 V a 700 V, dependiendo del modo de funcionamiento. Los resultados obtenidos
muestran una variaciéon menor al 5% con respecto al nivel de voltaje esperado en el bus de

CD, al cambiar de un modo de funcionamiento a otro [25].



16 Capitulo 1. Introduccién

En [75] se reporta una estrategia de control descentralizado de ganancia programada
basado en légica difusa, aplicado a una micro-red de CD. El controlador, asegura un balance
de energia eléctrica en las unidades de almacenamiento. Ademads, mantiene el nivel de
voltaje en el bus de CD durante la carga y descarga de los bancos de baterias. Cada
modulo de generacién y almacenamiento de energia eléctrica cuenta con un controlador
primario por posicionamiento adaptable de voltaje, el cual distribuye equitativamente la
corriente que se suministra a una carga resistiva. En las pruebas se establecié un voltaje
de referencia en el bus de CD de 48 V' y la potencia disipada en la carga fue de 250 W.
Los resultados muestran que la desviacién de voltaje en el bus de CD, fue menor al 5%
durante la carga y descarga de los bancos de baterias [75].

En [76] se realiza un analisis matemético de un esquema descentralizado de control adap-
table utilizando la técnica backstepping. En esta investigacion se verifica la estabilidad del

esquema control-observador y se establecen las condiciones de interaccion entre subsistemas.

1.1.3. Control de convertidores cd-cd tipo elevador

En aplicaciones relacionadas con micro-redes de CD, generalmente se requiere el uso de
convertidores de potencia cd-cd. La importancia de estos dispositivos electréonicos, radica en
la necesidad de acoplar diferentes niveles de voltaje a valores de referencia deseados. Estos
convertidores de potencia cd-cd, se utilizan ampliamente en control de motores eléctricos
para grias, trenes, montacargas, etc., ya que poseen alta eficiencia y una respuesta dinamica
rapida [77].

En la literatura [78] se exponen diversas técnicas de conversion CD-CD, en las cuales se
utiliza un circuito electrénico con elementos fundamentales de almacenamiento de energia
(inductores y condensadores) y/o transformadores junto con interruptor(es) y diodo(s). En
las técnicas de conversién CD-CD se incluyen: condensador conmutado (bomba de carga),
multiplicador de voltaje, elevador conmutado inductor/voltaje, acoplamiento magnético y
esquemas multinivel. Cada uno tiene sus propias ventajas y desventajas dependiendo de
la aplicacion, en términos de costo, complejidad, densidad de potencia, confiabilidad y
eficiencia. Con el auge de las industrias aeroespacial y de telecomunicaciones, se amplié el
uso e investigacion de los convertidores cd-cd tipo elevador, especialmente en aplicaciones
donde la eficiencia, la densidad de potencia y el peso son de suma importancia.

Un convertidor cd-cd tipo elevador es un circuito fundamental de elevacion de voltaje.
El uso generalizado de este tipo de convertidores es debido a su bajo nimero de elementos,
lo que es una gran ventaja en términos de simplificacién de modelos, implementacién de
disenos y fabricacion.

Sin embargo, existen algunas desventajas: conmutacién dura y recuperacién inversa se-

vera en el diodo de salida, lo que causa una menor eficiencia; caracteristicas de fase no
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minima, lo cual complica el diseno del controlador; baja ganancia de voltaje con moderada
conmutaciéon de ciclo de trabajo; y baja densidad de potencia, lo que conduce a un fun-
cionamiento ineficiente en aplicaciones de alto voltaje/potencia. Lo anterior promueve la

investigacion y el diseno de nuevas topologias.

Las desventajas del convertidor cd-cd tipo elevador, se pueden afrontar mediante la
reduccién del valor nominal del inductor y la reduccién de la frecuencia de conmutacion,
con lo cual se disminuye los efectos de fase no-minima y las pérdidas por conmutacion.

Ademads se deben considerar cargas menos exigentes y bajas ganancias de voltaje [78].

Los convertidores cd-cd tipo elevador, son utilizados en aplicaciones como vehiculos
eléctricos [79,80], sistemas fotovoltaicos [81-83], entre otros. También, se caracterizan por
ser el tipo de sistemas que admiten descripciones matematicas diferentes durante periodos
de operacién diferentes, por lo que se conocen como sistemas de estructura variable [84].
Ademas, se sabe que el modelo del convertidor cd-cd tipo elevador, es no-lineal del tipo
bilineal, y el voltaje de salida (que es la variable a regular) es de fase no minima, lo cual

dificulta el disenio de controladores de alto desempeno en forma directa [85].

En relacion a este tipo de convertidores, en [82], reportan un controlador relativamente
sencillo que activa o desactiva un conmutador, dependiendo del resultado de la compara-
cion entre el nivel de voltaje de salida del convertidor y un valor de referencia. La logica
del controlador es relativamente simple, por lo cual es implementado en un microcontrola-
dor. Los resultados experimentales demostraron que el controlador presenta una eficiencia
eléctrica del 80 %.

En [80], se desarrolla un controlador que consiste en un esquema de dos lazos de control,
uno lineal de voltaje y otro no-lineal de corriente basado en modos deslizantes. El contro-
lador es aplicado a un convertidor cd-cd tipo elevador de cuatro fases con un voltaje de
salida de referencia de 400 V. Los resultados experimentales demuestran que el nivel de
voltaje de salida se mantiene apegado al nivel de referencia, al aplicar un cambio de carga

que eleva la corriente a través de los inductores de 20 A a 40 A.

Otro controlador es el presentado en [83], el cual es un controlador modo corriente,
disenado a partir del modelo linealizado alrededor de un punto de equilibrio. Segin los

resultados experimentales, el esquema de control tiene una eficiencia eléctrica del 90 %.

Un esquema de control similar pero basado en la teoria de perturbaciones singulares, es
el control integral propuesto en [86]. Se trata de un esquema con reducida carga matemati-
ca, sin embargo compensa adecuadamente perturbaciones en el voltaje de alimentacion y

cambios de carga del convertidor cd-cd tipo elevador.

Dentro de este tipo de controladores, que no requieren de estimacién de perturbaciones

enddgenas y exdgenas se encuentra el esquema propuesto en [87]. Este controlador se basa en
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un filtro lineal plano, el cual es una version natural robusta del control integral proporcional
generalizado (GPIC).

Ademas de las técnicas de control anteriores, recientemente se han reportado esquemas
de control modo corriente [88-90], control por modos deslizantes [91,92], control por linea-

lizacién [93] y esquemas de control de frecuencia variable [94].

En resumen, el problema de control para la regulacion del voltaje de salida del converti-
dor, esta asociado con la estabilizacion de la variable de salida del sistema, la cual se define
en las ecuaciones del modelo promedio y generalmente es la corriente que pasa por el in-
ductor o la energia total almacenada del sistema. Para lo cual se disena un controlador que
establece un régimen de conmutacién secuencial-periédico, con anchos de pulsos variables

para alcanzar el punto de equilibrio predeterminado.

Todas estas investigaciones ofrecen informacion suficiente para definir el problema y guiar

el desarrollo de una solucién adecuada.

1.2. Planteamiento del problema

Teniendo los antecedentes descritos anteriormente como marco de referencia, en el pre-
sente trabajo se describe el diseno e implementacién de controladores cooperativos descen-
tralizados aplicados a un sistema dindmico. La plataforma experimental cuenta con dos
agentes (fuente de alimentacién - convertidor - controlador), los cuales estan conformados
por convertidores de potencia cd-cd tipo elevador alimentados por arreglos fotovoltaicos
no idénticos. Debido a los cambios de irradiancia solar, dichos arreglos fotovoltaicos re-
presentan una fuente de alimentacién variante con el tiempo. Los convertidores cd-cd tipo
elevador utilizados, son no-lineales y se encuentran interconectados de tal forma, que deben
alimentar equitativamente un bus de CD. Una carga dindmica desconocida (motor de CD)
se encuentra conectada a este bus. Por lo tanto, en cada agente se presentan las siguientes
perturbaciones exdgenas desconocidas: variaciones en el voltaje de alimentacion del conver-
tidor, efectos no lineales de interconexion y cambios de carga debido a una aplicacion de par
en el motor de CD. También se debe considerar el caso en donde uno de los convertidores
puede fallar o es desconectado del bus de CD. Por otro lado, también se considera la cone-
xi6n de un agente adicional. Estas acciones de conexion/desconexién de agentes, deben ser
posibles sin prevenir a los modulos conectados ni tampoco modificar su respectivo esquema

de control.
Ante este planteamiento del problema se propone el disenio e implementacion de la plata-

forma experimental arriba descrita junto con un esquema de control descentralizado adap-

table. El controlador propuesto es un esquema control-observador basado en la técnica
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backstepping y un observador proporcional-integral generalizado GPI (siglas en inglés de

generalized proportional integral).

1.3.
Las

1.4.

Hipoétesis
hipotesis formuladas en este trabajo de investigacion, son las siguientes:

Para que el esquema control-observador mantenga la salida de voltaje del convertidor
cercana a la referencia, y al mismo tiempo compense adecuadamente los cambios de
carga y las variaciones del voltaje de alimentacion del convertidor; no es necesario
el diseno de un observador GPI para cada tipo de perturbacién. Para lo anterior, se
requiere disenar so6lo un observador GPI, para obtener el valor aproximado de una

variable artificial del modelo matematico linealizado del convertidor denominada &(t).

Los efectos de interaccion entre los médulos de GD interconectados en la micro-red,
pueden ser considerados como perturbaciones exdgenas desconocidas. Dicha informa-
cién también se incluye en el valor observado de &(t). Por lo tanto, en este caso el
esquema de control no requiere de un enlace de comunicacién entre los médulos de GD
para obtener este tipo de informacion. En consecuencia, la micro-red mantendra una
adecuada regulacion de voltaje de salida de los convertidores y una distribucion equi-

tativa de corrientes.

El desempeno estatico y dindmico del esquema de control propuesto comparado con

otros controladores es aceptable.

Objetivos

1.4.1. Objetivo general

Dis

enar e implementar, un control descentralizado para regular el nivel de voltaje del bus

de CD de una mico-red alimentada por paneles fotovoltaicos, el cual debera ser robusto ante

perturbaciones exdgenas desconocidas como: cambios de carga, efectos de interconexion y

variaciones en el voltaje de salida de los paneles fotovoltaicos.

1.4.2. Objetivos especificos

Los objetivos especificos son cuatro y se detallan a continuacién:

Plataforma experimental:
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e Disenar y simular en PSIMg un convertidor de potencia cd-cd tipo elevador.

e Implementar dos convertidores cd-cd tipo elevador en placas de circuito impreso.
= Logica del esquema de control

e Modelado matematico de los convertidores cd-cd tipo elevador, considerando los
efectos de interconexion y la carga dindmica.

e Linealizar de forma exacta el modelo de la dindmica promedio del convertidor.

e Disenar un observador GPI para obtener el valor estimado de la variable artificial
denominada &(t).

e Obtener la ley de control de regulacién de voltaje.

e Disenar un esquema de control adaptable que ajuste el valor de &(t) en la ley
de control.

e Analizar el desempeno del esquema de control a partir de los resultados obtenidos
en simulacién.

= Pruebas experimentales:

e Implementar la 16gica de los esquemas de control en tarjetas DSP (una para
cada convertidor).

e Diseno e implementacién de los diferentes escenarios de pruebas experimentales
para el sistema.

e Analizar el desempeno del esquema de control a partir de los resultados de las
pruebas experimentales.

= Publicar los resultados importantes de la investigacion.

1.5. Metodologia

La metodologia disenada para el desarrollo del trabajo consta de once etapas divididas
en tres fases, y se describen a continuacion:

Fase 1. Viabilidad: Es una de las fases mas importante del proceso, debido a que se
analiza la viabilidad de la implementacion del esquema de control propuesto. Ademas se
disena e implementa la plataforma experimental de hardware. Consta de cuatro etapas:

1) Revisién de aspectos tedricos y antecedentes.

2) Anélisis matemético.
3) Simulacion.

)

4) Diseno e implementacion de la plataforma experimental de hardware.
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Fase 2. Programacion: En esta fase, se define el modelo del DSP y se lleva a cabo su
programacion. Consta de cuatro etapas:

5) Definicién de los médulos funcionales.

6) Simulacién de los médulos funcionales.

7) Generacién de codigo.

8) Programacién del DSP.

Fase 3. Resultados experimentales: En esta fase, se disenan los diferentes escenarios de
prueba necesarios para el andlisis de desempeno del esquema de control propuesto. Esta
fase cuenta con tres etapas:

9) Pruebas experimentales.

10) Anélisis de resultados.

11) Conclusiones.

1.5.1. Etapa de andlisis matematico

Esta es la segunda etapa de la Fase 1 de la metodologia descrita previamente. El andli-
sis matematico que se describe a continuacion, consta de un procedimiento de seis pasos
necesarios para el diseno del esquema de control propuesto:

Paso 1. Modelado matemaético: Se analiza el circuito electrénico del sistema interconec-
tado, el cual esta conformado por dos convertidores cd-cd tipo elevador, utilizando las leyes
de corriente y voltaje de Kirchhoff. De esta forma se obtiene el modelo dinamico promedio
del sistema y los efectos de interaccion entre los convertidores interconectados.

Paso 2. Agentes de interconexion: En este paso, se analiza el comportamiento de la carga
de salida de los convertidores, ante la conexion o desconexién de otro convertidor y la carga
dindmica conectada a la micro-red. Este andlisis determina las condiciones necesarias para
que el sistema interconectado funcione como dos sistemas desacoplados.

Paso 3. Linealizacion en forma exacta: Se reescribe el modelo promedio del convertidor
en la forma normal de Brunovsky. Este paso es posterior al andlisis de controlabilidad y
observabilidad del sistema no lineal del convertidor cd-cd tipo elevador.

Paso 4. Controlador descentralizado: Para obtener la ley de control, se utiliza la técnica
de control recursivo denominada backstepping. Dicha técnica de control es no lineal, sin
embargo para el disenio del control adaptable propuesto, se requiere que el sistema tenga
la forma normal de Brunovsky, la cual se obtiene en el Paso 3.

Paso 5. Observador proporcional integral generalizado: Este observador se disena a partir
del modelo linealizado en forma exacta del sistema obtenido en el Paso 3. Este observador
estima el valor de una variable artificial denominada, a(z) del modelo linealizado en forma

exacta.
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Paso 6. Ley de control adaptable: Se sustituyen los valores estimados en el Paso 5, en

la ley de control obtenida en el Paso 4.

1.6. Justificacion

Esta propuesta, es una solucién disenada para el aprovechamiento eficiente de energias re-
novables. Ademas se relaciona con el nuevo enfoque de distribucion local de energia eléctrica
de CD. La importancia de este tipo de investigaciones es debido a las recientes problemati-
cas provocadas por el uso excesivo y la escasez de combustibles fésiles. A continuacion se

describen las diferentes razones que justifican plenamente este trabajo:
» Pertinencia:

e Es un trabajo que se relaciona con el aprovechamiento eficiente de energia solar.
Este tipo de estudios son importantes, ya que en México a pesar de tener una
ubicacién geografica idénea para la generacion de energia solar, existe un rezago

a nivel investigacion en relacién a este tema [20].

e Contribuir al estudio y desarrollo de micro-redes de CD, lo cual es un enfoque

nuevo, que por sus ventajas ha tomado una enorme importancia [42].
= Relevancia:

e La necesidad de esquemas modernos de control adaptable, robustos y eficientes
para el convertidor CD-CD tipo elevador. El cual, de acuerdo a la literatura es un

convertidor muy utilizado en sistemas de energia renovable del tipo fotovoltaico.

e Los resultados obtenidos en este trabajo de investigacion derivan en una serie
de importantes contribuciones. Estas contribuciones son descritas en la siguiente

seccidn.

1.7. Contribuciones

Esta tesis se enmarca dentro del control cooperativo descentralizado de sistemas dinami-
cos. Bajo este escenario y considerando los resultados obtenidos que corroboran las hipotesis
arriba planteadas; se presentan contribuciones de tipo tedrico y practico. Este tipo de con-

tribuciones se enumeran a continuacion:

1. La aportacién inicial, es el analisis del modelo interconectado que se presenta en esta

investigacion. La cual describe matematicamente los efectos de interaccién entre los
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agentes. Con esta informacién se inicia el disenio de una solucién adecuada de control

que permita compensar este tipo de efectos no-lineales.

2. Una aportacion clave en el diseno del esquema de control distribuido, es considerar
los efectos de interaccion entre las perturbaciones exdgenas desconocidas en la carga
de salida de cada agente. De esta forma, cada agente se puede limitar a analizar
el comportamiento de su correspondiente carga de salida, en lugar de establecer un
enlace de comunicacién con los otros agentes interconectados. Lo anterior permite el
disenio de un esquema de control que considere el modelo matematico individual de

cada agente, en lugar de un modelo general del sistema interconectado.

3. Otra contribucién importante consiste en proponer un sélo observador GPI para
estimar el valor de a(t). Esta variable artificial se obtiene al linealizar de forma exacta
el modelo matematico del convertidor cd-cd tipo elevador. Normalmente en un control
adaptable, se utilizan estrategias de estimacion para identificar el valor del voltaje de
alimentacién E(t) y la carga de salida Ry, (t), por separado [95]. Esto es necesario, si se
requiere compensar perturbaciones aplicadas en ambos lados del convertidor (entrada-
salida). Sin embargo, los resultados presentados en esta investigaciéon demuestran que
la variable artificial «(t) contiene la informacién necesaria para compensar ambos
tipos de perturbacion. Por lo tanto, se propone solamente la retroalimentacion de la

informacién de un observador GPI para la variable a(t).

4. El controlador basado en backstepping contribuye de forma importante en el uso
adecuado de la adaptacién de &(t). Esto se observa en la comparativa de desempeno
realizada contra un esquema de control basado en linealizaciéon en forma exacta.
A pesar de que ambos esquemas de control adaptan la senal &(t), la diferencia en

desempeno es notable a favor del esquema propuesto.

5. Una contribucion importante en el esquema de control propuesto, es que se establece
una cooperacion equitativa en el suministro de corriente a la carga conectada en el
bus de CD (motor de CD). Este tipo de cooperacién se establece en (3.13) y (3.14), y
depende del valor de la resistencia de acoplamiento R,,. En este caso Ry; = R, por
lo tanto cada agente tiene que aportar la misma corriente a la carga. Sin embargo,
esto también sugiere que es posible establecer una cooperacion desigual que dependa

de la capacidad de generacion fotovoltaica en cada agente.

6. Comprobar la estabilidad del sistema es un aspecto importante que determina su
viabilidad. En este sentido, se incluye un analisis riguroso de estabilidad utilizando

la teoria de Lyapunov y el concepto de estabilidad de entrada al estado (ISS, por sus
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siglas en inglés Input-State Stability). Se demuestra que el vector del error (z(t)) es

asintoticamente convergente a una pequena vecindad alrededor de cero.

. En el aspecto de software, esta investigacion contribuye con un programa que contiene

la légica de la ley de control, elementos sincronizados para realizar las pruebas y
la configuraciéon de médulos de hardware. Lo cual es necesario para programar dos
tarjetas de procesamiento digital de senales DSP TMS320F28335. El programa se
guarda en la memoria FLASH del dispositivo para funcionar sin la necesidad de co-

procesamiento con una computadora.

. Una contribucién no menos importante, es la plataforma experimental desarrollada.

La cual cuenta con un sistema de dos agentes, es decir: dos arreglos de paneles foto-
voltaicos (200W y 210W) instalados en el techo del laboratorio y dos convertidores
de potencia cd-cd tipo elevador. Ambos agentes con los dispositivos necesarios para
medir (i,, v,) y aplicar las perturbaciones endgenas y exdgenas en cada una de las

pruebas experimentales.

. Los productos de calidad derivados de este trabajo de tesis publicados en revistas y

congresos son los siguientes:

= Arturo Herndndez-Méndez, Jesus Linares-Flores, Hebertt Sira-Ramirez, Jose F.
Guerrero-Castellanos y Gerardo Mino-Aguilar, A Backstepping Approach
to Decentralized Active Disturbance Rejection Control of Interacting

Boost Converters, IEEE Transactions on Industry Applications, 2017.

= Arturo Herndndez-Méndez, Jesus Linares-Flores y Hebertt Sira-Ramirez, De-
centralized adaptive control for interconnected boost converters based
on backstepping approach, IEEE Energy Conversion Congress and Exposi-
tion (ECCE), 2016.

= Jesus Linares-Flores, Arturo Hernandez Méndez, Carlos Garcia-Rodriguez y He-
bertt Sira-Ramirez, Robust Nonlinear Adaptive Control of a “Boost”
Converter via Algebraic Parameter Identification, IEEE Transactions on
Industrial Electronics, 2014.

= Jesus Linares-Flores, Arturo Hernandez-Méndez, José Fermi Guerrero-Castellanos,
Gerardo Mino-Aguilar, Decentralized ADR angular speed control for load
sharing in servomechanisms, IEEE Power and Energy Conference at Illinois,
2018.

= Hebertt Sira-Ramirez, Arturo Hernandez-Méndez, Jesus Linares-Flores, Alber-
to Luviano-Juarez, Robust flat filtering dsp based control of the boost
converter, Control Theory and Technology, 2016.
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= Richard Marquez, Marco Antonio Contreras-Ordaz y Arturo Hernandez-Méndez,
Singular perturbations in integral control of DC-to-DC power con-
verters, 14th International Conference on Electrical Engineering, Computing
Science and Automatic Control (CCE), 2017.

10. Por otro lado, el impacto académico conseguido en los articulos generados se describe

a continuacion:

= A Backstepping Approach to Decentralized Active Disturbance Re-
jection Control of Interacting Boost Converters: La revista en donde se
publicé tiene un factor de impacto de 2.937, y de acuerdo con el Journal Ci-
tation Reports en la categoria Engineering, Electrical & FElectronic se clasifica
en el lugar 63 de 262, por lo tanto es nivel Q1. En la categoria Engineering,
Multidiciplinary esté en el lugar 13 de 85 y también es (1. De acuerdo a PlumX

Metrics, esta publicaciéon presenta un impacto por citas de 1.4.

= Robust Nonlinear Adaptive Control of a “Boost” Converter via Al-
gebraic Parameter Identification: La revista en donde se publico tiene un
factor de impacto de 7.168, y de acuerdo con el Journal Citation Reports en la
categoria Automation & Control Systems se clasifica en el lugar 1 de 60, es nivel
Q1. En la categoria Engineering, Electrical & Electronics esta en el lugar 12 de
262 y también es Q1. En la categoria Instruments € Instrumentation esté en el
lugar 1 de 58 y también es X1. De acuerdo a PlumX Metrics, esta publicacion

tiene 34 citas y presenta un impacto por citas de 4.68.

= Robust flat filtering dsp based control of the boost converter: De acuer-
do a PlumX Metrics, esta publicacion tiene una cita y presenta un impacto por
citas de 0.58.

1.8. Organizacion de la tesis

Al inicio del Capitulo 1 se establece el contexto general de la investigacién realizada en
este trabajo. También se hace una revision del estado del arte, seguida del planteamiento del
problema, las hipdtesis, los objetivos y las contribuciones. En el capitulo 2 se desarrollan
los aspectos tedricos relacionados con micro-redes de CD, convertidor de potencia cd-cd tipo
elevador y esquemas de control. Posteriormente, en el Capitulo 3 se describe el analisis y
diseno del sistema interconectado, los esquemas de control propuesto y la demostracién de
estabilidad en lazo cerrado.

Después de esta etapa de estudio, andlisis y diseno tedrico del sistema, en el Capitulo

4 se describe la implementacién de la plataforma experimental de hardware y software



correspondiente. Misma que es utilizada para obtener los resultados experimentales de la
plataforma descritos en el Capitulo 5. En este capitulo también se dan las conclusiones y
la propuesta de trabajos a futuro.

Los apéndices incluidos en este documento son los siguientes:

Apéndice A: Placa de circuito impreso de los convertidores.

Apéndice B: Puntos de equilibrio y trayectoria de referencia.

Apéndice C: Publicaciones realizadas.



Capitulo 2
Marco teorico

En este capitulo inicialmente se describen algunos datos técnicos y definiciones relaciona-
dos con micro-redes de corriente directa (CD). En seguida, se analiza la etapa de conversion
de energia. En este caso se utiliza el convertidor de potencia cd-cd tipo elevador, esto debido
a sus caracteristicas de funcionamiento y desempeno. Finalmente se describen los funda-
mentos tedricos relacionados con el esquema de control propuesto. En resumen los temas

que se desarrollan a continuacién en éste capitulo son los siguientes:
= Micro-redes eléctricas.

Micro-redes de CA.
Micro-redes de CD.

e Comparacién entre micro-redes de CA y CD.

Enfoques de control para micro-redes.
= Convertidor de potencia cd-cd tipo elevador.

e Anilisis matematico de funcionamiento.

e Modelo promedio.

= Control adaptable.

e Linealizacién en forma exacta.

Criterios de estabilidad de Lyapunov.

Control basado en backstepping.

Observadores asintoticos.

Estabilidad entrada-salida.
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2.1. Micro-redes eléctricas

Histéricamente, el estandar elegido en los sistemas comerciales de energia eléctrica son las
redes de corriente alterna (CA). Este tipo de redes eléctricas, han alimentado las ldmparas
incandescentes de los hogares y los motores de las fabricas desde el siglo XIX. A m&s de un
siglo de existencia, este tipo de generacién y suministro eléctrico presenta ciertas dificulta-
des. Los altos costos que implica la construccion de nuevas plantas de energia, la dificultad
de encontrar espacios adecuados y las grandes distancias en las lineas de transmision, obliga
a los disenadores a considerar nuevas formas de satisfacer la demanda energética. Ademas,
el actual problema del calentamiento global debido a la contaminacién ambiental, hace que
sea necesario limitar el uso de combustibles fosiles e incrementar la generacion eficiente
de energias renovables. El aumento de la demanda energética, los elevados estandares de
calidad para el suministro y el incremento en el nimero de cargas de CD, revelan que es

inevitable la modernizacion en los sistemas de energia eléctrica [20].

En las dos ultimas décadas, se han propuesto diversas soluciones para redisenar los
sistemas convencionales de energia, entre ellas estan las unidades de generacién eléctrica
distribuida (GED) de energia renovable, sistemas de almacenamiento de energia (SAE),
manejo activo de la demanda de energia, micro-redes de CA y avanzadas estrategias de

control basadas en tecnologias de informdtica y comunicaciones [96,97].

Dichas soluciones, permitieron el desarrollo de micro-redes o redes locales de distribucion
eléctrica con bajas pérdidas de potencia, flexibles y configurables. Las cuales se conforman
basicamente por unidades de GED basadas en energia renovable y sistemas de almace-
namiento [98]. Las unidades de GED incluyen turbinas edlicas [99], arreglos fotovoltaicos,
celdas de combustible y microturbinas [100], mientras que los sistemas de almacenamiento
de energia son baterias y supercapacitores [101]. Las unidades de GED basadas en arreglos
fotovoltaicos usualmente requieren un control de seguimiento del maximo punto de potencia

(SMPP) para maximizar la generacion de energia [81,82,102] (Figura 2.1).

Figura 2.1: Representacion grafica de una Micro-red [102].
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Los objetivos de una micro-red inteligente, son el maximizar el uso y la capacidad de las
unidades de GED, mediante la implementacién de una légica de control que incremente la
eficiencia y minimice los costos.

Una variante de las micro-redes de CA son las micro-redes de CD. A continuacién se
describen las caracteristicas mas importantes de ambos tipos de micro-redes y ademas se

hace una breve comparacién entre ellas.

2.1.1. Micro-redes de CA

Este tipo de micro-redes al igual que las de CD, gestionan en un ambito local sistemas
de generacién y consumo de energia. Sin embargo, en este caso la linea principal es de CA,
en donde se conectan de forma directa todas las unidades de GED con salida de potencia
en CA. Algunos ejemplos de unidades de GED que tienen salida de potencia de CA son
las turbinas edlicas, biogas y turbinas de olas marinas [97]. Las cargas de CA se conectan
directamente a la micro-red, mientras que las cargas de CD requieren convertidores de
potencia ca-cd. Por otro lado, las unidades de GED que tienen salida de energia en CD
(arreglos fotovoltaicos, celdas de combustible y dispositivos de almacenamiento de energia)
se conectan a la linea de CA utilizando inversores cd-ca [71,103]. La Figura 2.2 muestra la
configuracion tipica de unidades de GED con salida de potencia de CA y CD conectadas a

una micro-red de CA.

Linea de CA

. CA-CD-CA
Turbina edlica _ Micro-red
de CA

Arreglos fotovoltaicos

] cp-cp[if co-cafg{ca-cp

Celdas de combustible

M oo

Unidades de
almacenamiento de

Energia =
—

Figura 2.2: Configuracién tipica de las unidades de GED y las cargas conectadas a la linea
de CA dentro de una micro-red [71].
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2.1.2. Micro-redes de CD

Con el surgimiento del concepto de redes inteligentes, el uso de las micro-redes de CD se
incrementa rapidamente [104]. En el futuro, los sistemas de distribucién de CD se conver-
tiran en una alternativa para alimentar equipos eléctricos que requieran un control 6ptimo
de energia. Bajo este enfoque, la unidades de GED basadas en CD, los dispositivos de
almacenamiento de energia y las cargas de CD, se conectan directamente al bus principal
de la micro-red de CD [105]. En este caso, las unidades de generacién de energia en CA
requieren un convertidor de potencia ca-cd para conectarse a la micro-red de CD (turbinas
edlicas) [103]. La Figura 2.3 describe una micro-red de CD con unidades de GED conecta-
das a un bus de CD principal. Las unidades de GED de CD se conectan directamente, tal

como lo indica la Figura 2.3.

Bus de CD

Turbina edlica CA-CD

Micro-red|
de CD

Arreglos fotovoltaicos

Carga de|
CD

Celdas de combustible

m {cp-cp]

Unidades de almacenamiento de energia

[ﬁi | CD-CD|

Figura 2.3: Configuracion tipica de las unidades de GD y las cargas en una micro-red de
CD [71].

. Carga de|

Es evidente que en las micro-redes de CD se reduce el nimero de etapas de conversion
cd-ca-cd, con respecto a las micro-redes de CA. Esta caracteristica permite que las micro-
redes de CD tengan una mejor eficiencia eléctrica, menores costos y reduccién de riesgos
por posibles fallas, con respecto a una micro-red de CA.

A continuacion, se mencionan algunos aspectos que fomentan el desarrollo de micro-redes

eléctricas de CD como una solucién idénea a la problemadtica energética actual [71,106-108]:

= Problemas en la calidad de la energia dentro de la topologia de distribucion cen-
tralizada. Esto debido a fallas en las largas lineas de transmision, provocadas por

fendmenos naturales o accidentes.
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» Las micro-redes eléctricas de CD son de bajo voltaje, por lo que reducen o eliminan el
riesgo de peligrosas descargas eléctricas. Ademaés esto reduce el costo de instalacion y
podria permitir al consumidor final asumir la responsabilidad de instalar la potencia

deseada y controlar su consumo individual de energia.

» Existen los dispositivos de potencia necesarios, para llevar a cabo la conversion a
diferentes niveles de voltaje de CD con bajas pérdidas y con costos relativamente
bajos. En cuanto a la implementacion de esquemas de control de alto desempeno,
también se han desarrollado potentes dispositivos de procesamiento digital de senales

de bajo costo.
Estas micro-redes de CD generalmente estan conformadas con los siguientes elementos:

» Sistemas de Generacién Eléctrica Distribuida (GED): pueden ser sistemas basados en

arreglos de paneles fotovoltaicos, celdas de combustible, turbinas edlicas, entre otros.

= Cargas locales: Son los dispositivos que se alimentan de la micro-red y se pueden

conectar y desconectar de forma arbitraria.
= Sistemas de almacenamiento de energia: como bancos de baterias y supercapacitores.

» Red eléctrica convencional (CA): para inyectar la energia sobrante, o en caso contra-
rio, abastecerse de ella cuando la demanda de energia supere la potencia generada

por las fuentes renovables de la micro-red.

2.1.3. Comparacion entre micro-redes de CA y CD

”La arquitectura fundamental de la red eléctrica actual, vertical en su operacion (gene-
racion-transmision-distribucion) y con flujos de energia unidireccionales, comienza a ser
modificada. Este es el resultado de nuevas tecnologias participantes en la generacion de
energia eléctrica y de avances en las tecnologias de comunicacion.” [102]

En este sentido, las micro-redes son una solucién factible para afrontar el problema de
sustentabilidad energética. En este nuevo enfoque, existen dos opciones: micro-redes de CA
y micro-redes de CD.

En comparacién con CA, la distribucion de CD en micro-redes tiene importantes ventajas,

como las que se describen a continuacién:

= Mayor eficiencia eléctrica debido a la reduccion de etapas de conversién ca-cd-ca o

ca-ca en sistemas de potencia locales.

= Menor complejidad en los sistemas de control, debido a la eliminacién de la etapa de

sincronizacion de fase, presente en sistemas de CA.



32 Capitulo 2. Marco tedrico

= Se ha incrementado el uso de dispositivos de generaciéon y almacenamiento de energia
eléctrica nativos de CD (paneles solares, celdas de combustible, baterfas y supercapa-
citores) y de cargas electrénicas de CD (iluminacién LED, televisores, computadoras,
celulares, motores de CD, etc.). La mayoria de los dispositivos de generacién eléctri-
ca suministran energia en redes de CA y requieren inversores de potencia que son

costosos e ineficientes, incluso cuando la energia es entregada a un dispositivo de CD.

Para comprobar dichos beneficios existen algunas implementaciones funcionales de re-
des de CD, especialmente en centros de datos y edificios comerciales. Un listado de estos

proyectos se puede ver en [109] y en las referencias que contiene.

2.1.4. Enfoques de control para micro-redes

Por otro lado, el funcionamiento adecuado de las micro-redes depende de las estrate-
gias de control. En este sentido, para el diseno del controlador sobresalen dos enfoques: el
centralizado y el descentralizado o distribuido. Tanto el control centralizado como el des-
centralizado presentan ventajas y desventajas. La eleccion del enfoque de control adecuado
depende en gran medida del sistema que se quiera controlar. Un control centralizado, es
disenado sin restricciones respecto a las senales necesarias ya que se cuenta con la totalidad
de la informacion del sistema. Si el sistema a controlar tiene un alto grado de complejidad,

el controlador resultante es igualmente complejo y la estabilidad es dificil de alcanzar [69].

En el enfoque descentralizado, un sistema complejo se divide en subsistemas de menor
complejidad, lo que también implica tener leyes de control menos complejas en compara-
cién con el control centralizado. Un punto importante en el disenio de sistemas de control
descentralizado, es que la estabilidad del sistema global es mostrada con base en la estabi-
lidad de cada uno de los subsistemas, lo que en general, es mas sencillo que demostrar la

estabilidad en un sistema con control centralizado [25].

Suponiendo la falla de uno de los elementos de la micro-red, no se asegura su estabilidad
cuando es controlado de forma centralizada. Cuando el sistema se divide en subsistemas,
se puede asegurar que si un subsistema pierde estabilidad, los demas subsistemas pueden
mantenerse por lo menos estables. Lo anterior, permite que el sistema tolere un mayor

numero de perturbaciones o incertidumbres no modeladas.

Una ventaja adicional es la modularizacién del sistema, es decir, al estar segmentado
en varios subsistemas, el sistema puede ser ampliado o reducido, agregando o quitando

modulos sin modificar las condiciones de estabilidad del resto del sistema [33].
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2.2. Convertidor de potencia cd-cd tipo elevador

Bajo este contexto, los convertidores de potencia cd-cd permiten una interconexion fle-
xible y eficiente entre los diferentes elementos que conforman una micro-red de CD. Por
ejemplo, en la Figura 2.3 se puede ver que en cada unidad de generaciéon distribuida se
requiere una etapa de conversion de potencia. Se trata de dispositivos que convierten un
nivel de voltaje de CD a otro, al controlar el ciclo de trabajo de un elemento de conmuta-
cion. Los desafios en el diseno y control de un convertidor de potencia en una micro-red,
estan relacionados con la necesidad de utilizar una frecuencia de conmutacién mas baja
para gestionar un nivel de potencia mas alto. Ademas, se debe contar con la disponibilidad
de un dispositivo légico programable adecuado para ejecutar los algoritmos de control (por

ejemplo: microcontrolador, FPGA y tarjeta DSP).

La funcién de un convertidor de potencia es manipular su potencia de entrada, mediante
un conjunto controlado de conmutaciones. La eficiencia en la transferencia de potencia de
un circuito es un pardametro muy importante, ya que repercute directamente en el costo,

desempeno, tamano y peso del sistema. Esta eficiencia, 1, se define por:

Pou
n = Pmtxloo%
Pout
= — % 100
1= P oy 1007

donde Py, y P, representan la entrada promedio de potencia del lado de la fuente (entrada
de CD) y la potencia promedio del lado de la carga (salida de CD), respectivamente. Si el
circuito de potencia estd conformado por un dispositivo interruptor ideal y elementos de
almacenamiento de energia sin pérdidas, tales como el capacitor y el inductor, entonces la
eficiencia total del procesamiento de energfa en el circuito es del 100 % [110]. Por otro lado,
en una implementaciéon real si existen pérdidas de potencia en los convertidores, y estan

dadas por
1
Ploss = IDln - Pout = Pout (_ - 1> (21)
n

Esta ecuacion se grafica en la Figura 2.4. Generalmente el valor de P, depende de
la disipacién de potencia en forma de calor. El desarrollo de modernos interruptores de
potencia a base de semiconductores, hace posible el diseno de fuentes de potencia de mayor
eficiencia, comparadas con los reguladores lineales. Por lo tanto, es posible el disenio de
fuentes de poder conmutadas con una eficiencia superior al 90 %, de bajo costo, con un

tamarfio relativamente pequeno y bajo peso [111].

Basicamente el funcionamiento de las fuentes conmutadas consiste en controlar el tiempo

de encendido de los dispositivos de potencia, para regular el voltaje de CD de salida. Lo



34 Capitulo 2. Marco tedrico

0.8

0.6

0.4

0.2

Figura 2.4: Pérdidas del convertidor comparadas con la eficiencia [110].

anterior genera un rizo de voltaje de salida, el cual se minimiza con un filtro [110]. El régimen
de conduccién de un convertidor de potencia es el modo de conduccién continua (MCC) o el
modo de conduccién discontinua (MCD). A continuacién se describen los aspectos tedricos

para el diseno de un convertidor cd-cd tipo elevador en MCC.

2.2.1. Analisis matematico del convertidor

La conversién de voltaje del convertidor cd-cd tipo elevador, estd dada por [110]:

Vs 1
V. "1-D (2.2)

donde V, es el voltaje de salida, Vj, el voltaje de alimentacion y D es el ciclo de trabajo
correspondiente a la senal de conmutacion del transistor. Por lo tanto la ganancia de voltaje
de salida es siempre mayor a uno.

Un aspecto importante en el diseno de un convertidor cd-cd tipo elevador, es el calculo
de los valores nominales minimos de los elementos pasivos: inductor y capacitor. Por esta
razén se calculan las corrientes promedio de entrada-salida y el rizo de voltaje de salida del
convertidor.

Considerando el caso de un convertidor ideal, los valores maximos y minimos de la

corriente en el inductor (17 max € Iz mm) son [110]:

1 DT
I min — in - 2.
g K (R(1—D)2 QL) (2:3)
1 DT
I mix in 24
r K (R(l—D)2+2L) (2.4)

donde T es el periodo de conmutacién, R es la resistencia de carga y L es el valor nominal
del inductor. En valores positivos de I m4x € 11, mm, €l convertidor operarda en MCC. Si se

quiere calcular el valor minimo del inductor se iguala Iy, a cero, bajo estda condicion, el
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valor critico del inductor (L) es [110]:

T
Lo = "o-(1= DD (2.5)

Por otro lado, el rizo de voltaje de salida (AV,) esta dado por [110]:

AV, D
V, RCf

(2.6)

donde C' es el valor nominal del capacitor y f es la frecuencia de conmutacién. Para calcular
el valor maximo nominal del capacitor, se despeja C' de la ecuacién (2.6) y se establece un
valor de rizo maximo de voltaje de salida deseado. De esta manera se obtiene el valor

nominal minimo del capacitor C' y del inductor L.

2.2.2. Modelo promedio del convertidor

En la Figura 2.5 se muestra el esquema de conmutacion para el convertidor cd-cd tipo

elevador.

Figura 2.5: Esquema de conmutacién del convertidor cd-cd tipo elevador [86].

donde, 7;, es la corriente de entrada que pasa por el inductor, ve es el voltaje en el
capacitor, F es el voltaje de entrada, L es el valor nominal del inductor, C' es el valor
nominal del capacitor y Ry es la impedancia nominal de la carga de salida. La variable
i denota el nivel de conmutaciéon del interruptor, que actiia como entrada de control del
sistema y toma valores del conjunto {0, 1}.

Para obtener el modelo promedio del convertidor, primero se analiza el circuito de forma
discreta utilizando las leyes de corriente y voltaje de Kirchhoff, cuando p =0y p = 1.

Incluyendo el valor de p para representar ambos casos (u =0y u = 1), se tiene:

di
Ld—tL — E—(1-pe (2.7)
dvc . Vo
Y — (1 — - = 2.
C— (1= pig R, (2.8)
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Ahora, si consideramos que x; y xs son variables que representan los valores promedio
de la corriente que pasa por el inductor y el voltaje en el capacitor respectivamente. El
modelo promedio del convertidor cd-cd tipo elevador es una copia del modelo discreto con
una entrada de control discontinua (1 — p), reemplazada por la entrada promedio de control
continua, denotada por u,,. La entrada de control promedio u,,, toma los valores contenidos
en el intervalo cerrado [0, 1], y es frecuentemente interpretada como la funcién de ciclo 1til
de trabajo, en convertidores controlados por modulaciéon de ancho de pulso, mejor conocida
como PWM (traducido del idioma inglés Pulse Wide Modulation). La expresién para este

nuevo modelo es la siguiente

dx
Ld_tl = —UgpTa + E (29)
dIL‘Q )
L1 2.1
C o UgnT1 R (2.10)

Las ecuaciones (2.9) y (2.10) se expresan en su forma no-lineal afin @ = f(x) + g(x)u de la

d E _ xz 1
—_— 1 - xL :f + lez Ugw (211)
dt \ T T R.C —oh

g(t) = hz) =

siguiente forma

Como ya se ha mencionado, el modelo de este convertidor es no-lineal del tipo bilineal.

Sin embargo es plano con la salida [84]:

1 1
y = §L¢2 + 501)2 (2.12)

2.3. Control adaptable

Las redes eléctricas son sistemas complejos y dindmicos afectados por multiples even-
tualidades, como la conexion y la desconexién continua de cargas, fallas debidas a rayos
y errores en el funcionamiento del equipo eléctrico. Un control inteligente es uno de los
puntos cruciales para la operacién de una micro-red de CD. El objetivo del esquema de
control es la coordinacién de las unidades de generacién eléctrica distribuida (GED) de la
micro-red, para disminuir las fallas de potencia y proveer una fuente de potencia estable,
segura y economica.

Un controlador convencional estd pensado para controlar sistemas (en su mayoria linea-
les), cuyos pardmetros permanecen constantes. Esto es una buena aproximacién en la mayor

parte de los casos, cuando se regula un sistema en un punto fijo de operacién. Sin embargo,
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la aproximacién en torno a un punto de funcionamiento pierde estabilidad, si el punto de
funcionamiento cambia. En este caso se requiere un esquema de control adaptable [112,113].

La palabra adaptable significa modificar el comportamiento con forme cambian las cir-
cunstancias. Por lo tanto, el término de control adaptable, tiene una variedad de significados
especificos, pero en general implican que el sistema es capaz de adaptarse a modificacio-
nes no predecibles del medio, sean esos cambios internos o externos al sistema [25, 114].
Existen varios esquemas de control adaptable: control robusto de alta ganancia, sistemas
auto-oscilatorios adaptables, planeacion de ganancias y sistemas de modelo de referencia
adaptable [115,116]. Dentro de la categoria de control adaptable podrian colocarse los con-
troladores proporcional-integral-derivativos (PID) autoajustables, el concepto es mucho més
amplio, ya que también se incorporan técnicas avanzadas de identificacion de parametros,
como estimadores algebraicos y observadores asintoticos.

La estimaciéon en tiempo real es un elemento central en la mayoria de los esquemas de
control adaptable. La estimacion de parametros ocurre de forma implicita en un esquema
de control de modelo de referencia adaptable. Existen diferentes enfoques de estimacion
en tiempo real: minimos cuadrados y modelos de regresién [115], estimadores algebraicos
[95,117], observadores de estado extendido [118].

Cuando los parametros de la planta se actualizan en la ley de control, es un esquema de
control adaptable del tipo auto-sintonizable, también denominado STR [115] (de las siglas
en inglés self-tunin regulator). la Figura 2.6 muestra un diagrama a bloques de este tipo de

control adaptable.

Parametros estimados

\ 4

Ajuste de
parametros

—> Estimacion <—

\ 4

u
—> Controlador

Planta ————

\ 4

Figura 2.6: Diagrama a bloques de el enfoque adaptable STR [115].

Este esquema STR cuenta con dos lazos. El lazo interno es un lazo ordinario de control
de retroalimentacion. La estimacion y el ajuste de los parametros se realiza en el lazo
externo de control. El bloque denominado Ajuste de parametros de la Figura 2.6, representa

la solucion en linea de diseno para sistemas de parametros desconocidos, lo cual es el
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problema fundamental de control. Este problema se asocia con esquemas control adaptable,
en donde los ajustes de pardmetros desconocidos se realiza de forma indirecta [115]. El
control adaptable indirecto, es un esquema de control en donde los parametros de la planta
del controlador son calculados a partir de la estimacién de pardametros de la planta a
controlar [116].

El sistema STR es flexible con respecto a la ley de control y a los métodos de estimacion
de parametros. Ademas, con este enfoque se asume que los parametros del controlador se
ajustan todo el tiempo, siguiendo los cambios en la planta. Sin embargo no es sencillo el

analisis de convergencia y estabilidad del sistema.

El esquema STR considera a los parametros estimados como verdaderos, es decir, no se
consideran incertidumbres e la estimacion. A esto se le conoce como principio de certidumbre

en la equivalencia [115].

Este enfoque se explica de la siguiente forma. Considere el sistema descrito por la siguiente

ecuacion:

g(t) = ayy(t) +u(t), t >0

donde a, es el pardmetro desconocido, y(t) es la salida y u(t) es la entrada de control del

sistema. La trayectoria de referencia de la salida y,,(t) estd dada por la siguiente ecuacion:

Im(t) = —amym(t) +r(t), t =0

para lo cual se utiliza la siguiente estructura de control:

donde a,(t) la estimacién de a, [116].

Con base en la informacién anterior, este trabajo propone un esquema de control adap-
table basado en la técnica backstepping, aplicado al modelo del convertidor de potencia
cd-cd tipo elevador linealizado en forma exacta. Ademas se agrega un observador de estado
extendido para ajustar los parametros del convertidor. A continuacién, se describe en forma

general los aspectos tedricos que sustentan el esquema de control propuesto.
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2.3.1. Linealizacion en forma exacta

Generalmente los procesos fisicos son de naturaleza no-lineal. Esto implica que en la
mayoria de los casos, cuando se trabaja con modelos de plantas lineales, realmente se
trabaja con aproximaciones del proceso fisico real. Estas aproximaciones seran suficientes si

recogen toda la informacién sobre la dindmica de la planta en los intervalos de trabajo [119].

Las teorias relacionadas con linealizacion en forma exacta inician alrededor de los anos
70’s. Esto debido a diversas investigaciones en donde se intentaba extender los resultados
obtenidos de la teoria de sistemas lineales a sistemas no-lineales. Dichos resultados eran los
relacionados a controlabilidad y observabilidad de sistemas lineales [120, 121]. En 1984 se
demostrd que estas extensiones a sistemas no-lineales no solo eran posibles, sino que también

se podia aplicar gran parte de la teoria de control geométrico de sistemas lineales [122].

La idea central del enfoque de linealizaciéon en forma exacta, es una transformacion
algebraica (total o parcial) de la dindmica de un sistema no-lineal a uno lineal. La diferencia
entre una linealizacion convencional (linealizacién jacobiana) y una linealizacién en forma
exacta, es que esta tultima se logra mediante transformaciones exactas de los estados, mas
que por aproximaciones lineales de la dinamica. En otras palabras, una ley de control que
se obtiene a partir de modelos matematicos linealizados alrededor de un punto de operacion
(linealizacién jacobiana), generalmente no asegura una estabilidad y desempeno dindmico
satisfactorio, cuando el sistema funciona fuera de dicho punto de operacién. Cuando son
necesarios margenes de trabajo muy grandes y/o respuestas a gran velocidad, los efectos
no-lineales de la planta tendran una importancia mayor en su dindmica de comportamiento,

y no podran ser descartados [123].

En anos recientes, las investigaciones en teoria de control no-lineal muestran que al usar la
retroalimentacién de estados no-lineales y una adecuada transformacion de coordenadas, se
puede linealizar de forma exacta un sistema no-lineal afin, que satisface ciertas condiciones.
Dicha retroalimentacion de estados puede asegurar la estabilidad del sistema de control, y

se puede garantizar un buen desempefio dindmico [119].

Una transformacion de coordenadas no-lineal se puede describir como

Z = o(X) (2.13)
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donde Z y X son vectores de la misma dimension, ® es una funcion no-lineal vectorial cuya

forma expandida es

21 = (a1, 29, .., 1)
zo = @olx1, T2, .., 2y)

(2.14)
Zn = g1, 20, .., 2y)

Se asume que la primera condicién para la transformacién de coordenadas no-lineales en

(2.14) es que existe la transformacién inversa, es decir
X =0"42)

La segunda condicién es que tanto ®(X) como ®!(Z) son funciones vectoriales suaves,
es decir, la funcién de cada componente de ® y ®~! tiene derivadas parciales continuas de
cualquier orden. En resumen la primer condicion es que sea invertible y la segunda es que
sea diferenciable.

Si se satisfacen estas dos condiciones, la expresién Z = ®(X), debe ser una transforma-
ci6on vélida de coordenadas. Por lo tanto a la expresion ®(X) se le denomina difeomorfismo
entre dos espacios de coordenadas [119].

Con el objetivo de dar un panorama general de los conceptos y herramientas mateméticas
relacionadas con la técnica de linealizacion en forma exacta, a continuacion se desarrollan los
siguientes aspectos tedricos: transformacién de coordenadas de sistemas no-lineales, algebra
de Lie, involutividad, grado relativo y finalmente la definiciéon formal de linealizacién en

forma exacta. Dichos aspectos teéricos son extraidos de la referencia [119].

Transformacion de coordenadas de sistemas no-lineales

Dado el siguiente sistema de una entrada una salida

1 = fi(zy, ., xn) + g1(x1, . 20U
Ty = folxy, .., xn) + g2(x1, ..., Tp)u
j;n = fn(wla“axn)+gn(x17-"axn)u

con una salida

Y= h(mla "73:77,)
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lo cual en forma compacta es

y = h(X) (2.15)

donde XeR” y ueR son las variables de estado y la variable de control respectivamente,
yeR es la variable de salida, f y g son vectores de funciones no-lineales y h es una funcion

no-lineal de X. Se elige una transformacién de coordenadas de la forma
Z =d(X) (2.16)

su derivada con respecto a la variable t es

. dB(X) _ 9D(X)dX

=T T ox @ (2.17)
Sustituyendo (2.15) en (2.17) para X, se tiene
_ 99(X)
= P8 0x) +sx000)
= h(X) (2.18)

Asumiendo que ®(X) es un difeomorfismo, se obtiene a partir de (2.16) lo siguiente

X =0"12) (2.19)

Acorde con la ecuacién (2.19), se obtiene un modelo del sistema en coordenadas Z sus-
tituyendo X con Z en (2.18), es decir

Z = 1(2)+82)u

y = h(Z)
donde

— 0P (X)

f(Z) = f(XxX

(2) 5X ( )X:<I>*1(Z)

_ 0P(X)

Z) = X 2.20
82) = Toe| (220)
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La ecuacion (2.20) representa la transformacién de coordenadas de un sistema no-lineal
(2.15) [119].
Previo a la definicién formal de la técnica de linealizacién en forma exacta, a continuacién

se describen los conceptos basicos del dlgebra de Lie.

Algebra de Lie

La derivada de Lie, es una de las herramientas matematicas importante en la linealizacion

en forma exacta. Para definirla se considera una funcién escalar diferenciable del vector X
AMX) = MNay, 29, ...y ) (2.21)

y un campo vectorial
fl(ilfl,.xg, ,l’n)
fg(l‘l,l’z, axn)

fX) = : (2.22)

fn(xla T, ..., xn)

Para definir la derivada de la funcién escalar A\(X) a lo largo del campo vectorial f(X),
se dice que es el producto escalar entre VA(X) y f(X), en donde VA(X) es el gradiente
de la funcién A(X)

VA) = [ 420 20 .. o 223
esto es 0)\(X)
(Fo 1) (2.24)

Esta féormula define una nueva funcién escalar denominada derivada de Lie de A(X) a lo
largo de f(X) y se denota por L;A(X).

La definicion formal de derivada de Lie, se da a continuacion.

Definicién 2.1. Dada una funcion escalar diferenciable \(X) de x = [x1, T2, ..., x]T ¥
un campo vectorial f(z) = [f1,..., fa)*, la nueva funcién escalar, denotada por Li\(X), se

obtiene mediante la siguiente operacion

L) = 280 5 = 3 B iy (2.25)

y se llama derivada de Lie de la funcidn AN(X) a lo largo del campo vectorial f(X).
De la Definicion 2.1, se sabe que la derivada de Lie es una funcién escalar, por lo

tanto es posible repetir la misma operacién del resultado anterior, pero ahora a lo largo de

otro campo vectorial g(X), por ejemplo
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O(LyAX))

LyLA(X) = =15

9(X) (2.26)

De esta forma se obtiene la derivada de Lie de orden k de A\(X) a lo largo de f(X) de

manera recursiva [119].

LiLAX)) = D3AX) =

O(LEIN(X))
LAANX) = —L 2 r(x 2.27
EA(X) () (227)
Por otro lado, para definir el corchete de Lie, se asume que se cuenta con dos campos

vectoriales de la misma dimension, dados como:

fi(xy, xa, ..., ) g1(xq, 29, ..., Ty)

f?(x17x27"°axn) 92(171,1527---;1771)
flx) = : y 9(X) =

fn<l'1,$2,...,l'n) gn($1,$2,---7l‘n)

El corchete de Lie es la derivada de un campo vectorial a lo largo de otro campo vectorial.
Sea [f(X), g(X)] que denota la derivada de g(X) a lo largo de f(X), entonces se realiza la

siguiente operacién matricial

o 2w )T g on ... 2h

ox1 Oxn ox1 Or 9
991 .. Og2 f o ... Of2 9
foglx)y=| * = ] (2.28)
lo anterior se puede abreviar de la siguiente manera
9y of
X)=—=f—=—= 2.29

donde 0g/0X y 0f/0X corresponden al Jacobiano de las matrices. La expresion (2.29)
muestra un nuevo campo vectorial, denominado corchete de Lie, para ello se empleara la

notacion ad;g.

La definicién formal del corchete de Lie es la siguiente:
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T

Definicion 2.2. Dados dos campos vectoriales f(X) = [ fi fo - fa y g(X) =
T
[ g G2 ' Gn ] . La siguiente operacion denotada por adsg
9y of
drg=—f— — 2.

obtiene un nuevo campo vectorial el cual se define como el corchete de Lie de g(X) a lo

largo de f(X) [119].

Involutividad

Por otro lado, para definir la involutividad de un conjunto de campos vectoriales, se

consideran k campos vectoriales n dimensionales

gu (e, -, x,) g1 (1, 5 )
912(1’1,"' 7xn) gk2(m17"' 71'71)
gln(xla"' )xn> gfb(xh axn)

que forman la matriz G, dada como:

g1 921 " Gkl
gi2 g22 - k2

a=| " T a0 ) o a) ] (2:32)
din Y9on - Gkn

Si la matriz G es de rango k en X = Xy, y la matriz aumentada dada como:

[91 g2 - Gk [giagj]

tienen el mismo rango k£ en X = X, en un nimero arbitrario ¢ y j de los k campos vectoriales

que conforman a la matriz G donde 1 <, j < k, el conjunto de campos vectoriales

{917 g2, .-+, gk}

se dice que la matriz G es involutiva o que tiene la propiedad de involutividad [119].

Grado Relativo

Otro concepto importante es el grado relativo de un sistema de control no-lineal, denotado
por 7. Para definirlo se considera un sistema no-lineal de control de una entrada y una salida

(SISO por sus siglas en inglés Single Input Single Output) como:
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y = h(X) (2.33)
endonde X € R", ue€ R,y € R, f(X) y ¢g(X) son campos vectoriales. Si

(i) La derivada de Lie de la funcién LEh(X) alo largo de g es igual a cero en una vecindad
Qde X = X° es decir:
LyLih(X) =0,k <r—1,Vz €Q (2.34)

ii) La derivada de Lie de una funcién L 'h(X) a lo largo del campo vectorial g(X) no
!

es igual a cero en (2, es decir:
LgL h(X) #0 (2.35)

entonces se dice que el sistema tiene grado relativo r en ).
Ahora se expone la caracteristica de un sistema no-lineal afin, cuando el grado relativo
es igual a la dimension n del vector de estados del sistema.

Inicialmente se asume un sistema de la siguiente forma

X = f(X)+g(X)u (2.36)
y = hX)

en donde X € R" y tiene grado relativo r = n. De acuerdo con la definicién de grado

relativo las siguientes expresiones son validas:

LgL$h(X) = LgLih(X) = LyL3h(X) =--- = LyL} ?h(X) =0 (2.37)
Lyl 'h(X) # 0

Ahora se construird un mapeo del espacio X al espacio Z. Si se escoge a z; como:

21 = h/(xla e 7'1771)
entonces 8h(X)

Sustituyendo la ecuacién (2.36) en la ecuacién para X se obtiene lo siguiente:

Oh(X) Oh(X)
8—Xf<X) + 8—Xg(X)u

4 = Lgh(X)+ LyL3h(X)u (2.39)

zZ1 =
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De la férmula (2.37), se sabe que
LyL3h(X) =0

entonces,

4 = Lih(X)

si se establece que

entonces se tiene lo siguiente
g = L3h(X) + LyLsh(X)u (2.40)

dado que r = n, se sabe que L,Lsh(X) = 0, por lo tanto 2, = L?ch(X). Por lo que una vez
mas se establece
2y = L3h(X) = 2
Haciendo una analogia se puede decir que

hasta
in = Ly TW(X) = 2,

como r = n, se puede decir que
in = LPW(X) + LyLy ' h(X)u (2.41)
por definicion de grado relativo se sabe que
LgLt'h(X) # 0
por lo tanto, la ecuacién (2.41) se puede escribir de la siguiente forma
Zn=a(X)+ B(X)u (2.42)
en donde a(X) = L}h(X) y B(X) = LgL?*lh(X) #0

Integrando el contenido de la ecuacién (2.36), a la ecuacién (2.42) mediante una trans-

formacion de coordenadas del plano X al plano Z. Las coordenadas seleccionadas para la
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transformacién son:

2z = h(X) (2.43)
zZ9 = th(X)

2 = a(X) +B(X)u

lo cual se escribe como Z = ®(X), donde ®(X) es una funcién difeomdrfica al menos
local. El difeomorfismo se puede comprobar al ver que los vectores dh(X), dLsh(X), ---,
dL;?_lh(X ) son linealmente independientes. El nuevo sistema dindmico descrito por las

coordenadas en el plano Z es

21 = 29 (244)
22 = Z3
Zn-1 = Zn
2, = ao(X)+ B(X)u
X = o2

y la ecuacién de salida es y = h(X) = 2.

Por lo tanto, si un sistema no-lineal afin SISO tiene un grado relativo »r = n en don-
de n denota el numero del orden del sistema, entonces un mapeo de coordenadas (2.43)
transforma el sistema no-lineal original a un sistema de la forma (2.44), en donde las pri-
meras (n — 1) ecuaciones son linealizadas y no se incluye la variable de control u, sélo en
la dltima ecuacién se incluye a la variable de control. Este hecho es muy importante para

la linealizacion en forma exacta de sistemas no-lineales de una entrada y una salida [119].

Definicion formal de linealizacién en forma exacta

La definicion formal de la técnica de linealizacién en forma exacta, serd enfocada a
sistemas de una entrada y una salida o también denominados sistemas SISO (por sus siglas
en inglés single input single output), puesto que el convertidor cd-cd tipo elevador es una

planta de este tipo.

En la mayoria de las situaciones se asume que el estado x del sistema esta disponible
para su medicién, y que permite que la entrada del sistema dependa de este estado y

posiblemente de senales de entrada de referencia externas.
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Para describir la técnica de linealizacién en forma exacta, se considera un sistema no-

lineal descrito por las ecuaciones de la forma

X(t) = FX(1)+g(X(0)u(t) (2.45)

donde X € R™ es el vector de estado; u € R es el vector de control; y y € R es el vector
de salida; f(X) y ¢(X) son campos vectoriales de dimensién n en el espacio de estados;

h(X) es la funcién escalar de X.

Se supone que el grado relativo del sistema 7 es igual a la dimension del vector de estados

del sistema n, es decir, r = n.

Se sabe que para establecer la forma normal del sistema dindmico en un nuevo sistema

de coordenadas Z, el mapeo de coordenadas debe ser de la siguiente forma

wl(xlaxQM'w'r’fL) h(X)
T1,T2, ...y Tp Leh(X
Z—®(X) = Po(a1 2 ) _ f ( ) (2.46)
O (T1, T, vy Ty,) L}l_lh(X)

donde ®(X) es una funcién difeomoérfica local. Bajo la condicién de que r = n, acorde con
la transformacién de coordenadas en la ecuacién (2.46), el sistema original de la ecuacién

(2.45) se transforma en la siguiente forma normal

21 = 29 (247)
22 = Z3
Zn-1 = Zn

Z"n = (X(X)+5(X)U|X:q>71(z)

donde a(X) y 5(X) son funciones no-lineales escalares de X . Las primeras ecuaciones n — 1
de la ecuacién (2.47) han sido linealizadas. La ultima ecuacién, que incluye la variable de

control wu es no-lineal.

Para linealizar en forma exacta el sistema (2.47), se establece lo siguiente

v=a(X)+ B(X)u (2.48)
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donde
alX) = L?h(X) (2.49)
B(X) = LeL} 'h(X)#0 (2.50)
Normalmente se linealiza y controla en las nuevas coordenadas Z = [ z; 2z, --- 2z, |7
las cuales son de la forma
2:’1 = 29 (25].)
Zo = Z3
“n—1 = Zn
Zn = U

la forma de la ecuacién (2.51) se le denomina forma normal de Brunovsky [124], y se puede

escribirse de la siguiente manera

Z =AZ + Bv
donde _ _ L
0
21 0
Z9
Z=| | A=|: i 1 | B=|: (2.52)
‘ 0 0 - 0
Zn
0 0 0

2.3.2. Control backstepping

Se trata de un esquema de control recursivo basado en la teoria de Lyapunov propuesto
a inicios de 1990. Esta técnica fue expuesta por Krstic, Kanellakopoulos y Kokotovic [125].
Este enfoque consiste en disenar un controlador recursivo considerando algunas variables
de estado como controles virtuales y disenando para ellos leyes de control intermedias. Con-
troladores de este tipo logran los objetivos de estabilizacién y seguimiento de trayectoria.
La prueba de estas propiedades es una consecuencia directa del procedimiento recursivo,
debido a que se construye una funcién de Lyapunov para todo el sistema, incluidas las
estimaciones de los parametros [126].

La siguiente explicacién es un extracto de las referencias [125] y [126]. Con el objetivo de

explicar el desarrollo de este tipo de esquemas de control, se considera el siguiente sistema:

= f(r,u) (2.53)
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se asume que x = 0 es un punto de equilibrio del sistema no forzado & = f (x,0). Ahora

suponga que, u se obtiene usando una ley de retroalimentacion de la forma
u = ¢(x) (2.54)
Para analizar la estabilidad de este sistema, se sustituye (2.54) en (2.53) y se obtiene

&= f(z,0(x)) (2.55)

Si el sistema no forzado dado por la ecuacién (2.55) es asintéticamente estable, entonces se
puede encontrar una funcién V' definida positiva, cuya derivada a lo largo de las trayectorias
de (2.55), es definida negativa en una vecindad alrededor del origen. Para ejemplificar lo

anterior, se considera el sistema de tercer orden (2.56)-(2.58).

i = w9+ a] (2.56)
i3 = u (2.58)

donde xq, x5 y x3 son los estados del sistema y u es la entrada de control.

Paso 1. De la ecuacién (2.56) se define z; = xy, 21 = @ y derivando la dindmica de la
nueva coordenada, se tiene:
5 = x9+ 23 (2.59)

donde x5 es una variable de control. Definiendo una ley de control virtual o para la ecuacion
(2.59), y dada z como una variable de error que representa la diferencia entre la variable

de control y el control virtual, se tiene:
29 = Ty — (2.60)
Si 29 (2.60) se sustituye en la ecuacién (2.59) se obtiene
2=+ xf + 25 (2.61)

Ahora el objetivo es diseniar una ley de control virtual «ay, de tal manera que z; — 0. Por

lo tanto se propone una funciéon candidata de Lyapunov:

1
Vi = §zf (2.62)
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En seguida, la funcién candidata de Lyapunov se deriva a lo largo de z; y se sustituye la
ecuacion (2.61), obteniendo:
Vi = z1(oq + 27) + 212 (2.63)

ahora ya se puede definir el control virtual oy apropiado, de tal manera que el sistema de

primer orden sea estable:

o = —ciz — 23 (2.64)

dl = —0121 - 212"1 (265)
donde ¢; > 0. Por lo tanto, la derivada de V; a lo largo de z; es:
V, = —C122 + 212 (2.66)

De esta forma, si zp = 0, entonces V; = —c;27 es definida negativa, lo cual garantiza que

z1 converge asintoticamente alrededor de cero.

Paso 2. Se deriva la dindmica del error de la ecuacién (2.60) y se sustituye en la ecuacion

(2.57):

Zg = Ty — 0y

22 = x3+ 33'% + 0121 — 212.1 (267)

donde x3 se puede ver como una entrada de control virtual. Definiendo una ley de control
virtual s y dada z3 como una variable de error representando la diferencia entre el control
real y el control virtual:

23 = I3 — Qg (2.68)

de esta ecuacion se despeja x3 y se sustituye en la ecuacién (2.67):
Py =23+ + T3+ 13 — 214 (2.69)

nuevamente el objetivo de control es que z3 — 0, por lo tanto se propone la siguiente

funcién candidata de Lyapunov:

1
Vo=Vi+ o2 (2.70)

al derivarla a lo largo de (21, 2z2) se obtiene:

Vy = —c122 4+ 2120 + 20(z3 + g + T3 4+ €121 — 21%1) (2.71)
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Ahora se selecciona adecuadamente sy para cancelar a z;, 1 y x2; en este paso aun no se
cancela zs.

Qg = —Z21 — Ca29 — ZIZ'% - 6121 + 2121 (272)
donde ¢ > 0. Por lo que la derivada de V3 a lo largo de (21, 22) es de la forma:

2
‘ 2 2 2
Vo = —c12{ — Coz4 + 2923 = — 5 Ciz; + 2923 (2.73)
i=1

nuevamente se verifica que V; sea definida negativa si z3 = 0, lo cual significa que z; y 2

convergen a cero asintéticamente.

Paso 3. Nuevamente se deriva la dinamica del error z3 = x3 — as y se sustituye la
ecuacion (2.58):

23 =uUu+ 29 —cC121 + Cl,.Z.l + CQZ"Q + I’Qi‘g + 2212’1 (274)

en esta ecuacion ya aparece la entrada de control u, la cual se disena adecuadamente para
que z1, 29 y 23 converjan asintéticamente alrededor de cero. Para lo cual se elige la siguiente
funcion candidata de Lyapunov:

Vs =Va+ %zg (2.75)

al derivarla a lo largo de (21, 22, 23) se obtiene lo siguiente:

2
Vs = — Z izl + 2333
=1
2
Vs = =) izl +a(ut 2 —az + af + ek + Tady + 251 5) (2.76)

i=1

Ahora se obtiene la ley de control final que haga que Vi < 0, como sigue:
U= —29 — C323 + C121 — Clél — CQZ"Q — l‘gi?z — 2212’1) (277)

donde ¢3 > 0. Al sustituir la ley de control en ‘/3 queda como:
. 3
Va=— Z izl (2.78)
i=1

lo que indica que Vs es definida negativa y por lo tanto es asintéticamente estable [125-127].
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2.3.3. Observadores asintoticos

Generalmente, algunos estados del sistema dinamico no se conocen, debido a problemas
de monitoreo. Existen variables de estado que no son faciles de medir o el sensor es costoso.
En este caso se requiere una reconstruccion del estado a partir de las mediciones disponibles.
Dicha reconstruccién sélo es posible, si ciertas condiciones de observabilidad se cumplen.
En dado caso, es posible disenar un observador que se utilice para estimar = de un estado
verdadero x. Mientras el diseno de observadores para sistemas lineales invariantes en el
tiempo, son una solucién estable y relativamente sencilla, en el caso no-lineal el reto es
mayor y no existe una solucién universal.

Los observadores de estado extendido ESO (por sus siglas en inglés extended state obser-
ver) fueron propuestos por Jingqing Han en 1995 [128]. La principal idea es transformar
la ecuacion del error del sistema determinado con el ESO de alta ganancia del sistema
perturbado, con el cual se elimina el efecto de perturbacion total. EI ESO se basa en los
observadores de tipo Luenberger [118].

A continuacion se presenta un resumen de los fundamentos teéricos para disenio del ESO
extraido de la referencia [118] y [127].

Observabilidad no-lineal

Se considera el siguiente sistema no-lineal SISO:

t = f(z)+g(z)u f:R"—R" g:R" —R (2.79)
y = h(x) h:R" — R

Se asume que f(+), g(+) son funciones suaves y h(0) = 0. Ademas se define:

» 1,(t, x0): representa la solucion de (2.79) en el tiempo ¢ generada por la entrada u y

el estado inicial xg.

» y(z,(t,x0)): representa la salida y cuando el estado = es x,(t, o).

Por lo tanto:
y(zu(t, 20)) = h(zu(t, 20))

Definicion 2.3. Se dice que un par de estados (x},x3) son identificables si existe una

funcion de entrada u tal que

y(wa(t, z9)) = yl@u(t, 25))
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Definicion 2.4. Se dice que el sistema no-lineal (2.79) es (localmente) observable en
xoeR" si existe una vecindad Uy de xq tal que cada estado x # xge€) es identificable de xq.

Es decir, es localmente observable si es localmente observable en cada xgeR™.

Esto significa que (2.79) es localmente observable en una vecindad Uy C R” si existe una

entrada ueR tal que

y(@u(t, 7p)) = y(@u(t, 25)) Vte[0, 1] = 2 = 27

No hay algun requisito en la Definicion 2.4 para que todas las funciones tengan
la caracteristica de identificabilidad. A diferencia de los sistemas lineales, existen varios
aspectos sutiles en la definicién de observabilidad de sistemas no-lineales [127]. Para el

siguiente teorema, se considera el caso no-forzado del sistema no-lineal de la forma

i = f(z) fiR" — R" (2.80)
y = h(z) h:R"— R

Teorema 2.1. [124] El sistema (2.80) es localmente observable en una vecindad Uy C D

que contiene el origen, si

Ah
rank : =n Vrel,

n—1
ALY 'h

En términos generales, la Definicion 2.4 y el Teorema 2.1 indican que si la linealiza-
cién de la ecuacion de estado (2.79) es observable, entonces (2.79) es observable localmente
alrededor del origen. Lo cual también significa que para los sistemas no lineales la observa-

bilidad local no implica, en general, la observabilidad global.

En el caso de sistemas lineales invariantes en el tiempo, la observabilidad es independiente
de la funcién de entrada y de la matriz B de la ecuacion de estados. Esta propiedad es una
consecuencia de que el mapeo xg — ¥y es lineal. Los sistemas no lineales suelen presentar

entradas de control singulares, que pueden hacer el espacio de estados no-observable [127].

Existen varias formas de abordar el problema de reconstruccién del estado en sistemas
no-lineales, las cuales dependen de las caracteristicas de la planta. En el caso del convertidor
cd-cd tipo elevador, se sabe que cuenta con una salida plana que permite la transformacion

de coordenadas zo — y [129].
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Diseno del observador de estado extendido

Los observadores de estado extendido o ESO (por sus siglas en inglés extended state
observer), aportan robustez con respecto a perturbaciones del tipo polinomial, sin embargo,
debido a que su diseno requiere de altas ganancias para la reconstruccion de estados, las
estimaciones son afectadas por el ruido de las mediciones. Este tipo de observadores son
una extension de los observadores de Luenberger. El resumen del proceso de diseno del
ESO expuesto a continuacion es extraido de la referencia [118] y [130].

Inicialmente, se consideran sistemas en donde la observabilidad no depende de la entrada,
denominados sistemas uniformemente observables. De esta forma se utiliza la parte lineal
invariante en el tiempo para establecer el valor de las ganancias como en un observador
Luenberger. De esta forma, se compensa de forma exacta todos los elementos no-lineales
en la medida de lo posible.

A continuacién se describe la estructura bésica de un observador Luenberger [130]. Sea

un sistema de la forma:

#(t) = Ax(t)+ Bu(t) (2.81)
y(t) = Cx(t)

Para este sistema se tiene el siguiente observador:
Teorema 2.2. Si el sistema 2.81 satisface las condiciones de observabilidad entonces

ezxiste un observador de la forma:

(t) = A(t) + Bu(t) — K(Ci(t) — y(t)) (2.82)

>0

con K tal que A — KC' es estable.

Observacion. El rango de convergencia puede ser sintonizado arbitrariamente mediante
la seleccion apropiada de K.

De forma méas general y considerando el Teorema 2.2, en [130] se enuncia el siguiente
teorema:

Teorema 2.3. Sea el sistema dado por

T = Av+ p(z,u) (2.83)

con
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01 0
A= ,C:<10 0)
1
0 0

St x y u son funciones de Lipschitz y ademds:

dp;
8xj

el sistema admite un observador de la forma:

(w,u) = 0 para j >, 1 <i, j <n,

&= A+ (i, u) — N K(Ci —y) (2.84)
0 A"
con K tal que A — KC' es estable, y A lo suficientemente grande.
Observacion.
- A este diseno se denomina observador de alta ganancia, debido a la sintonizacién de
los parametros A.
- La magnitud de A es directamente proporcional a la convergencia del observador.

- El disenio del observador se extiende a sistemas de la forma

2(t) = f(x(t), u(t)), y(t) = Cu(t)

0
ox;

- Es un diseno comun para esquemas de control-observador.

donde%zoparaj>i+1y i’l > «; > 0 para todo x, u.

Con base en el Teorema 2.3 en donde se seniala la convergencia de los observadores de
alta ganancia, se disenian los observadores de estado extendido ESO descritos en [118]. A
continuacion se describe el diseno de este tipo de observadores.

Se considera el siguiente sistema de segundo orden

fl = X9
y = m (2.85)

donde ( es una perturbacion desconocida, probablemente de naturaleza no-lineal, que de-
pende de los estados del sistema y otras perturbaciones externas, y k£ es la ganancia del

sistema.
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Un observador ESO se escribe de la siguiente forma

1 = Tp+ A1 (y—31)
o = zt+hku+ N\, (y—31)
L=zt oa(y—3)
Zy = zm+Aa(y—121)

Zno1 = znt+ M (y— i)
o= Xo(y—21) (2.86)

en donde se define el error de estimacion é = y — 21 = x; — 1, por lo tanto, la dindmica

del error de estimacion esta dada por:
et L e b e® 4 Ne = ¢ (2.87)

donde la notacién f™ es la n-ésima derivada en el tiempo de la funcién f.
Si ¢™ es uniforme y limitada por una constante € > 0, es posible encontrar los coeficientes

A; de tal forma que la dindmica del error converja asintéticamente a un valor muy pequeno
cercano a cero [118,130,131].

2.3.4. Estabilidad de entrada al estado

El anédlisis de estabilidad entrada al estado o ISS (por sus siglas en inglés Input-State
Stability), se utiliza en donde el sistema puede estar compuesto de subsistemas, haciendolo
mas complejo y grande. En aplicaciones tipicas de teoria de control este sistema puede ser
una combinacién planta-controlador. En donde la entrada uw = (uq, us) incorpora el actua-
dor y ruidos de medicién, respectivamente. Ademds cuenta con perturbaciones o senales
de seguimiento y, donde y = (y1,y2) puede ser una medida de desempeno (distancia a
un conjunto de estados deseados, error de seguimiento, etc.) y cantidades directamente
disponibles para un controlador, respectivamente.

A continuacién se describen los fundamentos de ISS, lo cual, es extraido de la referencia
[127].

Se considera el sistema no-lineal

T = f(x,u) (2.88)

Y se asume que el sistema no forzado es
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&= f(x,0)

que tiene un punto de equilibrio uniforme y asintéticamente estable en el origen x = 0.

Bajo estas condiciones, dada la ausencia de entradas externas (u = 0) el punto de equi-
librio x = 0 es asintéticamente estable. En caso de que u # 0, el andlisis de estabilidad
determina si se cumple lo siguiente

(a) lmy oo u(t) = 0 = limy_,0o () =0

(b) A entradas acotadas se tienen estados acotados, especificamente, |ur(t)|, < 9,
0<T <t=sup,llz(t)]| <e

Para establecer la nocion de entrada acotada-estado acotado, se utiliza el concepto de
ISS de la siguiente manera.

Definicién 2.4. Se dice que el sistema (2.88) es ISS localmente si existe una funcion 3,

una funcion v y constantes ki, ko € RY tal que

le@)] < Blzoll, 8) +y(ur()ll,.,), VE=0,0<T <t (2.89)

para todo vo € D y u € D, que satisface: ||zo|| < ki y supyg [Jur(t)]] = [Jurll, < ke,
0 <T <t. Es decir, es estable de la entrada al estado o ISS global st D =R", D, =R™ y
se satisface (2.89) para cualquier estado inicial y cualquier entrada u acotada.

Esta definicion tiene las siguientes implicaciones:

-Sistemas no forzados: Asumiendo que & = f(x,u) es ISS y el correspondiente sistema
no forzado es & = f(x,0). Dado que (0) = 0, se observa que la respuesta de este sistema

con el estado inicial xq satisface
[z < B(llzoll 1), ¥t >0, [lzoll < ka (2.90)

lo que implica que el origen es uniforme y asintoticamente estable.
-Interpretacion: Para entradas acotadas u(t) que satisfacen ||ul|, < 0, las trayectorias

remantes estan acotadas por una esfera de radio 5(||zol| ,t) + 7(9), es decir
@I < Bllwoll ;) +~(9) (2.91)

Al incrementarse ¢ el término [B(||xo],t) — 0 al igual que t — oo, las trayectorias se

aproximan a la esfera de radio (), es decir

lim [|(t)]] < +(6) (2.92)

t—o0

Por esta razén () se denomina ultimo limite del sistema.



Una variacion de la Definicién 2.4 es reemplazarla por la siguiente ecuacion
()]l < max{([lzoll , #) +y(lur()l, )}, VE=0,0<T <t (2.93)

La diferencia es el hecho de que dado 8 > 0y v > 0, max{f3,v} < B+~ < {28,27} [127].
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Capitulo 3
Diseno del esquema de control

En este capitulo se describe el disenno de un esquema de control cooperativo descentrali-
zado basado en la técnica backstepping y observadores de estado extendido (ESO por sus
siglas en inglés Extended State Observer). También se describe el disenio de un esquema de
control descentralizado adicional, el cual se basa en linealizacién en forma exacta y utiliza
el mismo ESO disenado en el control propuesto. Este controlador presenta una estructura
similar al esquema de control propuesto y cuenta con un buen desempeno (ver [2]).

A continuacién se describen las etapas de diseno:

= Modelado del sistema interconectado.

= Linealizacién en forma exacta del modelo promedio.
= Diseno del controlador Backstepping.

» Diseno del observador de estado extendido (ESO).

= Ley de control adaptable descentralizada.

= Analisis de estabilidad en lazo cerrado.

= Control por linealizacién en forma exacta y ESO.

3.1. Modelado del sistema interconectado

En la Figura 3.1 se muestra el circuito de un convertidor de potencia cd-cd tipo elevador.

El modelo promedio de este convertidor estda dado por el siguiente sistema de ecuaciones
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N .
C

Uay |

Figura 3.1: Circuito del convertidor cd-cd tipo elevador [86].

+
Y R

=

diferenciales [132]:

di

LE = —UpV+ E (3.1)
d
C’d_z — um)i — % (32)
1, 1,
y = §Lz + QCU (3.3)

donde i es la corriente en el inductor, v es el voltaje en el capacitor, u,, es la entrada
de control promedio la cual puede tomar valores del intervalo [0,1], E es el voltaje de
alimentacion, L es el valor nominal del inductor, C' es el valor nominal del capacitor, R es

la resistencia de salida del convertidor y y es la salida plana.

Agente 1 7 =%
1
—— Y MW—i—e
i L D R
! T + 11
R
E1) Aj C/s v 2R,
| |
| |
| —T¢
| |
| |
| |
| |
| |
e ' :
[ SN |
| vy Controlador 2—PWM, |
| |
Motor CD «—im A4
L, R N
R
. B

Figura 3.2: Circuito eléctrico del sistema interconectado: dos convertidores de potencia
cd-cd tipo elevador y un motor de CD.
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Dos convertidores de este tipo son interconectados de tal forma que compartan una misma
carga dinamica, tal como lo muestra la Figura 3.2. En este caso, el objetivo de control no
sélo es regular el nivel de voltaje de salida (vy, v9), sino también compartir equitativamente
la demanda de corriente i,, (corriente de armadura del motor de CD) en cada convertidor.
Para el analisis de este sistema interconectado, se supone que la demanda de corriente del
motor de CD es estrictamente positiva y variante con el tiempo, pero desconocida debido a
un par arbitrario aplicado al motor de CD. Ademas las caracteristicas dindmicas del motor
de CD se consideran desconocidas para el controlador. De hecho, la demanda de corriente
en la carga representa una perturbacién externa desconocida en ambos convertidores. Otra
fuente de perturbacion externa, son las variaciones en el voltaje de alimentaciéon en cada
convertidor (E1(t) v Fs(t)), las cuales son debido a que se utilizan arreglos de paneles
fotovoltaicos. Al médulo conformado por el arreglo de paneles fotovoltaicos, el convertidor
de potencia cd-cd tipo elevador y el controlador también se le conoce como agente [2].

Bajo este contexto y con el objetivo de analizar el modelo de los convertidores inter-
conectados, se considera una impedancia desconocida (R,) conectada en paralelo con la

resistencia de carga (Ry, Rs), tal como lo muestra la Figura 3.3.

Figura 3.3: Circuito equivalente del sistema interconectado.

donde R, es una impedancia que comparten ambos convertidores y su valor depende de

la carga (motor de CD) y los efectos de interconexién. Por ley de Ohm se obtiene que:

Un,
R, —
L+ 1

(3.4)

donde v,, es el voltaje del motor de CD y las corrientes suministradas por cada convertidor

son I, I.



64

Capitulo 3. Diseno del esquema de control

Considerando la impedancia Iz, en paralelo con la resistencia de carga del convertidor

Ry y Ry, el modelo promedio del sistema interconectado se escribe de la siguiente forma:

L% = —Ug 101 + E (3.5)
C% - uw,ﬂ'l—#ll}%p (3.6)
L% = —Ugy Vs + Es (3.7)
c% - u(w’gig—#er (3.8)
L% g nin + B (3.9)
C’% = uav,nvn—R:ﬁRp (3.10)

donde n es un nimero consecutivo que identifica a cada convertidor conectado al sistema.
En este caso sélo toma valores de 1 y 2, sin embargo, éste mismo analisis es valido para un
mayor numero de agentes interconectados.

Con el objetivo de analizar adecuadamente los efectos de interconexién entre los agentes y
su interaccion con la carga comin R, el circuito de la Figura 3.3, ahora se analiza tal como
se muestra en la Figura 3.4. En esta figura se representa a los convertidores cd-cd como
fuentes de voltaje (v; y v9), y ala carga conectada al bus de CD como una impedancia donde
circula una corriente i, (corriente de armadura del motor de CD) y tiene una diferencia

de potencial v, (voltaje suministrado al motor de CD).

Agente 1 bé Agente 2
1

1
i+ R iyt i, Ra +

v ZR, RS v
Sl i

Figura 3.4: Circuito eléctrico simplificado utilizado para el anélisis de la interaccion entre
los agentes.

Se inicia obteniendo el valor de las corrientes I; e I, utilizando la ley de corrientes de

Kirchhoff. De esta forma se obtiene que

V] — Vg + 1y Roo
L, = 3.11
! Ri1 + Rao ( )

Vg — U1 + Uy Rt

Ri1 + Rao

I



3.2. Linealizacion en forma exacta del modelo promedio 65

En seguida, se utiliza la ley de voltaje de Kirchhoff, para obtener el voltaje en la carga

Um, obteniendo lo siguiente

o — V1 Roo +vaRyy — 1 Roa Ry
" Ri1 + Ry

(3.12)

El valor de las corrientes I; e Iy (ec. (3.11)) muestra claramente la interaccién que existe
entre ambos convertidores. Por ejemplo, la corriente suministrada por el Agente 1 esta en
funcion de la carga de acoplamiento Ryy y del voltaje de salida vs, los cuales corresponden
al Agente 2. Ademds, ambas corrientes ([1, I5) dependen de la demanda de corriente del
motor 1,,.

Si se considera que debido a la accién del controlador los voltajes de salida de ambos con-
vertidores son iguales (v; = vy) y ademds se establece que las resistencias de acoplamiento

son iguales (R1; = Rg); al evaluar la ec. (3.11) se obtiene

Im
Im

lo cual indica que ambos convertidores suministran la misma cantidad de corriente a la
carga.

Es importante resaltar que uno de los objetivos es disenar un esquema de control distri-
buido. Es decir, entre los agentes interconectados debe existir una cooperacion equitativa
de potencia suministrada a la carga conectada al bus de CD, sin la necesidad de inter-
cambiar informacion entre agentes vecinos. Para esto, es necesario considerar a la carga y
los efectos de interconexién como perturbaciones exégenas desconocidas (R,,) [74]. Por lo
tanto, para el disenio del controlador distribuido se utiliza el modelo promedio del sistema
interconectado representado por las ecuaciones (3.9) y (3.10).

El controlador disenado es un control adaptable, lo que significa que esta conformado
por un esquema control-observador, tal como se muestra en la Figura 3.5.

A continuacién se inicia la descripciéon del diseno de este controlador con la linealizacion

en forma exacta del modelo promedio.

3.2. Linealizacién en forma exacta del modelo prome-
dio

Se sabe que la dindmica del convertidor cd-cd tipo elevador es diferencialmente plana

[95,133], con salida plana dada por la energfa total almacenada y,, = 3(Lyi2 + Cyv2). Por
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Figura 3.5: Diagrama a bloques del esquema de control adaptable.

lo tanto, se puede proponer un esquema de control indirecto, en donde la dindmica de la
salida plana es regulada de tal forma que el voltaje de salida del convertidor converja a una
trayectoria deseada. El modelo promedio del sistema interconectado descrito por (3.9) y
(3.10), se puede considerar como dos sub-sistemas planos interactuando entre si. Este punto
de vista se justifica al considerar R, como una perturbacion exégena desconocida. Por esta
razon, el controlador disenado para (3.9)-(3.10) cuando n = 1, es similar al controlador
disenado para el segundo convertidor (n = 2). Bajo esta consideracién, se inicia la primera
etapa del disenio del controlador, en donde el modelo descrito por (3.9)-(3.10) es linealizado

en forma exacta.

Cabe resaltar que el modelo promedio cumple con las condiciones de linealizacién: di-
feomorfismo local e involutividad cuando la salida esy,, = %(an% + C,v?) [2,95,129]. Bajo
estas consideraciones, utilizando linealizacién en forma exacta el sistema descrito por (3.9)

y (3.10) se reescribe de la siguiente forma

1 1

Yin = h(x)n = §Lnii + §Cnv§ (3.15)
) 1 , v2
Yin = Lyh(z)n = Epin — R—Z (3.16)
'3)2,71 = an(Ena Un) + 5n(in7 Un)uav,n (317)
en donde
E? 202
_ 2 _n n
R, E,Cy, + 2Lyin) vy,

Bn(in7vn> = LgL}h(x)n = - ( i : >U (319)

Ry = Ru||R, (3.20)
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De esta forma se obtiene una representacion lineal del modelo promedio del convertidor
cd-cd tipo elevador, utilizando linealizacién en forma exacta. A continuacion se disena el

controlador basado en la técnica backstepping.

3.3. Diseno del controlador backstepping

En esta etapa del diseno del controlador, se sabe que el modelo dindamico del convertidor
es diferencialmente plano y por consiguiente es linealizable en forma exacta.

Previo al diseno de este controlador, se establecen las siguientes consideraciones:

= v, €1, son las Unicas variables de estado medidas en cada convertidor. Lo cual repre-
senta una ventaja en términos practicos ya que no son necesarios sensores adicionales.

= Los valores nominales de L,,, C,, y R,, son conocidos y se establecen en sus respectivas
hojas de especificaciones. En el caso de E, se toma el valor de voltaje de salida
indicado en las especificaciones de los paneles que conforman el arreglo, sin embargo
este valor cambia y puede ser desconocido para el controlador.

» El valor nominal de f3, (i, v,) se considera conocido, es decir el esquema de control
obtiene este valor a partir de los valores nominales de L,,, C,, R, y E,. Por lo tanto,
se conocen las ganancias iniciales del controlador-observador.

Para disenar el controlador se considera el modelo linealizado en forma exacta descrito por

(3.16) y (3.17). Como paso inicial se propone la siguiente funcién candidata de Lyapunov
L,
Via(zin) = 5200 > 0 (3.21)
en donde z; ,, denota el error de la salida plana, tal como se define a continuacién

Zin = Yin(t) = y1,(0) (3.22)

donde yj ,,(f) es la salida plana de referencia.

La derivada de Vi ,(21,,) a lo largo de z,,, estd dada por

Vvlm,(/zl,n) - Zl,n(zl,n) (323)

donde la derivada temporal del error de la salida plana se define como

Zn = G1a(t) = 91, (1) = Yan(t) = 91,(1) (3.24)

)

Sustituyendo la la expresion (3.24) en (3.23) se obtiene

Vl,n<z1,n) = Zl,n(yQ,n(t) - yfn(t)) (3'25)

)
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En seguida, se propone la funcién z; , como una entrada de control auxiliar, que contiene
la primera funcién de retroalimentacién estabilizadora (v, (x)). Esta funcién asegura que

VLn(zl,n) sea una funcion definida negativa, por lo tanto se define como
Zom = Yon(t) = 11(2) <= Yan(t) = 220 + 7:1(7) (3.26)
Entonces al sustituir la expresién (3.26) en (3.25), lo que resulta es
Vin(#10) = 210(220 +71(2) = 91,(1)) (3.27)
Utilizando la siguiente funcién de retroalimentacion estabilizadora ~, (),
Y1(®) = 97, (1) — c121m (3.28)
la cual es sustituida en Vj ,(21.,), se obtiene
Vl,n(zl,n) = —clzin + Z1n%2m (3.29)

donde ¢; > 0 se define como la sensibilidad proporcional de la funcién de error z;,. Para
asegurar que la derivada en el tiempo de V; ,(21,) sea definida negativa, z,,, debe ser cero,

es decir
Vim(zim) = —a127,, <0 (3.30)

Con el objetivo de que se cumpla la desigualdad (3.30), se propone la siguiente funcién
de Lyapunov

1
‘/2,71(21,717 Z2,n> = ‘/l,n(zl,n) + 523771 >0 (331)

La derivada de la funcién Vs, (210, 22.,) & lo largo de (21, 22.,,) es de la forma
%,n(zl,na Z2,n) = _Clzin + 22771[217” + ,2.,'27”] (332)
De la ecuacion (3.26), la derivada en el tiempo de z3,, se calcula de la siguiente manera

2m = y2,n(t) - N (l’)
Zom = y2,n(t) +CiZipn — yin(t)
Zom = Yon(t) + 1210 — U7, (1) (3.33)

y sustituyendo 9, (t) de la ecuacién (3.17) en (3.33) se tiene

zQ,n = an(Erm Un) + ﬁn(in7 Un)uav,n + Clzl,n - yin(t) (334)
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Sustituyendo la ecuacion (3.34) en (3.32), se obtiene
Vo210, 22.0) = —C1215 + 220210 + Qn( By V) + By (in, Un)Uavn + €151 — B0 (8)] (3.35)

Entonces se propone la siguiente ley de control g,

1 ) -
Ugo,n = —m[zl,n + an(Em Un) + 1210 + Co2on — y1,n(tﬂ (3-36)
Zin = Yia(t) =y, (1) (3.37)
Pl = Y1alt) =910 (t) = yoult) — 47 ,(t) (3.38)
Zom = Yanl(t) + 121, — yfn(t) (3.39)
n = 1,2.

donde ¢y y ¢y son constantes estrictamente positivas.

Finalmente, para corroborar si la derivada de la funcién Vs, (21, 22,) & lo largo de
(211, 22.n) €s definida negativa, se sustituye u,,,, de la ecuacién (3.36) en Va (210, 22.,) de

la ecuacién (3.35), lo que da como resultado

ng(zljm Zom) = —clzin — Cng’n (3.40)

Por lo tanto %7n(217n, Zam), s definida negativa, con lo cual, la ley de control obtenida

hace que el comportamiento del sistema sea asintoticamente estable.

Por otro lado, como se ve en (3.18) el valor nominal de «,(E,,v,) depende de las per-
turbaciones de la carga de salida R., y las variaciones de voltaje de alimentaciéon por parte
de los paneles fotovoltaicos E,(t). Por lo tanto, para compensar estas perturbaciones se
disefia un observador de estado extendido (o también conocido como ESO, por sus siglas
en inglés Extended State Observer). Esto es para estimar en linea la funcién desconocida

an(Ey,, v,). El diseno de este observador se describe a continuacion.

3.4. Diseno del observador de estado extendido (ESO)

Se utiliza un observador de estado extendido (ESO, por sus siglas en inglés Extended
State Observer) tipo Luenberger con doble integracion, en la forma de un observador

proporcional-integral generalizado (GPI) (implementados en [74] y [134]). El objetivo de
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este observador es obtener el valor estimado de a,,(E,, v, ), donde

E? 202
an(Ep,v,) = =2 + n (3.41)
L, R2C,

Como ya se ha explicado, E,, es el voltaje de salida del arreglo fotovoltaico y, R.,, es
el valor nominal de la resistencia de salida R,, en paralelo con la carga R,, cuyo valor
depende del valor de la carga (motor de CD) y a las interacciones entre convertidores.
Como es de suponerse, el valor nominal de FE,, varia dependiendo de la irradianza solar.
Ademas, el valor nominal de R,,, cambia al aplicar un par arbitrario al motor de CD o al
conectar/desconectar otro agente que comparte el bus de CD. Los valores nominales del
inductor, L, y el capacitor, C,,, se consideran constantes y conocidos. El voltaje de salida
del convertidor v,, se mide utilizando un dispositivo electrénico, por lo tanto, también tiene
un valor conocido. Como se observa en la ecuacion (3.41), el valor de a,(E,,v,) depende
del valor del voltaje de alimentacion del convertidor (F,) y del valor de la carga de salida
del convertidor (R,,), ambos son desconocidos por el controlador. El valor de estas variables
desconocidas debe ser estimado y realimentado a la ley de control para que perturbaciones
de este tipo sean compensadas. Bajo este contexto, se lleva a cabo el diseno del observador
de la siguiente forma. Se considera el modelo linealizado en forma exacta del convertidor

cd-cd tipo elevador dado por la siguiente expresion

Yin = Y2nm (3.42)
Yo = n(En,vn) + By (in, Un)Uawn (3.43)
donde
E? 202

ay(En,vp) Ln+R§qC’n (3.44)

_ (R, E,Cyp + 2Ly15) v,
ny Un = - 3.45
1L 2 10 9 (3.46)

n — Zlnl aYn .

Aplicando la ecuacién (2.86) al modelo linealizado (3.42) y (3.43), se tiene

§1,n = G+ A3(Y1n — J1n) (3.47)
Gon = M+ Bulins Un)ttaun + Ao(Yn = G1.0) (3.48)
Mn = Nont M (Y10 — U1,n) (3.49)
Mom = Ao(Y1n — J1n) (3.50)
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donde ¢ 5, es el valor estimado de la salida plana, 7 ,, es la derivada en el tiempo del valor
estimado de la salida plana, 7, ,, es la estimacién de la funcién a,(FE,,v,) donde actiian
las perturbaciones exdgenas desconocidas, 7, ,, es la estimacion de la derivada en el tiempo
de la funcién o, (E,,v,), €yrn = Y1 — U1,n s el error de observacion de la salida plana y

finalmente los coeficientes {A3, A2, A1, Ao} son valores constantes mayores que cero.

La relacién integro-diferencial (3.47)-(3.50) tiene una expresién a lazo cerrado carac-

teristica del error ey, , = ¥1, — J1,n de cuarto orden:

4 . ) .
(e)ylm + A3 €y, F Ay, F Aily, T+ Aoy, = Gn(En,vy) (3.51)

donde ey, , — 0, si y sélo si, los coeficientes {A3, Az, A1, Ao} se eligen de tal forma que

(3.51) se iguale a un polinomio Hurwitz de la forma:

p(s) = s*+ A38% + Aas® 4+ A\is + A
p(s) = (5% +2(ws +w?)? (3.52)

tomando las raices del polinomio p(s), es decir

A3 = 4(w

Ay = 2w 4 4¢P

A= AW (3.53)
N = w?

De esta forma, el error e, , converge uniforme y asintéticamente a una vecindad alrededor

de cero. Lo anterior es posible siempre y cuando &, (E,,v,) sea acotada.

3.5. Ley de control adaptable descentralizada

Para finalizar el diseno del esquema de control, se realiza un ajuste de parametros en la
ley de control basada en backstepping expresada en (3.36). En donde se sustituye o, (E,,, v,,)
por su valor estimado 7, ,, dado por el ESO expresado en (3.47)-(3.50). De donde se obtiene

la siguiente ley de control adaptable

1
avn — T, . N n n 1 n 3.54
Ugp, ﬂn(ln, Un) [ZL + 7]17 + C121, + CaZ2, ] ( )

n o= 1,2 (3.55)
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De esta manera el controlador recibe la informacion de las perturbaciones exdgenas para
ser compensadas rapidamente en linea. Parte de esta informacién, es la relacionada con la
interaccion de los otros agentes que comparten el bus de CD. Con esto también se asegura,
que la aportacion de corriente de todos los agentes que interactiian en el bus de CD, sea

equitativa.

Con el objetivo de corroborar la estabilidad de este esquema de control, a continuaciéon

se describe el analisis de estabilidad del sistema en lazo cerrado.

3.6. Analisis de estabilidad en lazo cerrado

Finalmente, en esta etapa se analiza la estabilidad del esquema controlador-observador
para el sistema en lazo cerrado. Se inicia con la comprobacion de estabilidad para la dinami-
ca del error de estimacién de la salida del observador de estado extendido (ESO). Por lo

tanto, se define el error de la salida de estimacién como
€y, = Yin — Ql,n (3.56)

La dinamica del error de cuarto orden es de la siguiente forma

bpn = Grn— i (3.57)

b = (Wom = Y2n) — A3(W1n — Y1,n) (3.58)

€yrn T A3y, = an(En,vn) =11, — Aoey,,  (3.59)

Cyn T A3Ey Xy = a(Enyvn) — 1My, — M6y, (3.60)

s F A3+ Ay + Mg + Moty = Gn(Eny ) (3.61)

También se asume que &, (E,,v,) estd es acotada, entonces existen coeficientes de diseno
{A3, A2, A1, Ao} para el ESO, de tal manera que los errores de estimacion sean uniforme y
asintoticamente convergentes a una pequena vecindad alrededor del origen, en el espacio de
fase de la dindmica del error de estimacion. Cuanto mas rapida sea la dinamica del error
de estimacion, menor serd la vecindad de convergencia alrededor del origen. El valor de
los parametros de ganancia, se eligen habitualmente mediante una comparacién término a

término de (3.61) con los de un polinomio caracteristico de Hurwitz de cuarto orden.

Proposicion 3.1: Si se considera el subsistema perturbado (3.42) y (3.43) del convertidor
cd-cd tipo elevador realimentado con la ley de control (3.54) basada en la técnica backs-

tepping. Entonces, el vector de error de seguimiento se obtiene substituyendo (3.54) en
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(3.35),
) 2
‘/Q,n(zl,na 22,n) = - Z CLZin + 22.n [an(Ena Un) - nl,n]
=1 ::Aan(EZ,vn,Req)
= —z'Cz+z"MAaq, (3.62)
donde
C = diag(c1,c2), M" = (0 1) (3.63)

La ecuacién (3.62) define un mapeo de estabilidad de entrada al estado (ISS, por sus

siglas en inglés Input-State Stability) considerando Ac, como entrada y z como el estado.

Prueba. Considerando la funcién candidata de Lyapunov definida positiva

1 1
V(z) = Vou(z) = §zin + 5zg’n > 0 (3.64)

cuya derivada a lo largo de las trayectorias de (3.24) y (3.34) estd dada por
V(z) = —2"'Cz + z'MAa, (3.65)

donde C y M estan dadas por (3.63). Como los principales elementos diagonales de C son
mayores que uno, entonces se puede demostrar que si Aa,, = 0 lo cual implica que el vector

de error es es exponencialmente estable debido a que
V(z) = —z'Cz < 0. (3.66)

Sin embargo, si el error de estimacién de ay,(E,,v,) es Aa, # 0, entonces (3.65) esta

dada por
V(z) = —(1 — 0)z" Cz — 027 Cz + z' MAa, (3.67)

con # > 0 constante positiva que pertenece al conjunto (0, 1), asi se obtiene
V(z)=—(1-0)z"Cz < 0 (3.68)
Por lo tanto, para que (3.65) sea definida negativa se debe cumplir
z' MAaq,, < 02" Cz (3.69)
usando la desigualdad de Young, se tiene

1
z" MAa, < A ‘ZT‘Q + o IM|? |Aa,|” < 027 Cz (3.70)
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en donde la norma de la matriz |[M| = 1, y los valores de Ae{A3, A2, A1, Ao} dependen
de las ganancias del ESO. Por lo tanto, después de aplicar la propiedad: A\, (C) ]z|2 <
27 Cz < Anix(C) |2z]” a (3.70) se obtiene un limite explicito para Aoy,

| A,

2 \V eAméX (C) )\min

donde A es el eigenvalor minimo del ESO, v A4 es el mayor eigenvalor de la matriz

< |z (3.71)

C (ganancias del controlador). Entonces aplicando la Definicién 2.4 y el Teorema 5.2
(este ultimo de [135]), se puede probar que el mapeo Aa,, — z es ISS. Con el objetivo de

cumplir con la Proposicion 3.1, se enuncian las siguientes observaciones basadas en [136]:

Observacion 1: El error de estimacion Aa,, converge asintéticamente a un disco pequeno
en el espacio de fase de estado del error de estimacion. El cual depende de los valores
de las ganancias A3, Ao, A1, A\g > 0, cuyas raices dominantes del polinomio caracteristico
correspondiente, se encuentran en el semiplano izquierdo del plano complejo. El tamano
del disco de error de convergencia se reduce al alejar dichas raices del origen del plano
complejo. El observador se disena de tal forma que Aq,,, converge en un pequeno disco
centrado en cero. Al mismo tiempo, lo anterior garantiza que el error z del controlador,
tiende hacia una pequena vecindad centrada alrededor del origen. Por lo tanto, se cumple

el principio de separacién y el esquema control-observador propuesto se considera estable.

Observacion 2: A pesar de haber demostrado la propiedad de ISS, prevalecen las limi-
taciones derivadas de la ausencia de la propiedad de observabilidad global, definida para
el modelo interconectado de convertidores elevadores (3.42)-(3.43). Sin embargo, se cumple
una interesante propiedad de ISS, en donde se establece que si el error de estimaciéon Aaqy,

es acotado, entonces el error del controlador z también sera acotado.

En resumen, se observa que el vector del error z(t) es asintéticamente convergente en una
pequena vecindad alrededor de cero. El subsistema en lazo cerrado, muestra un excelente
desempeno de seguimiento y regulacion, en presencia de senales de perturbacién descono-
cidas y cambios en los parametros de la planta. Por lo anterior, se puede decir que este

sistema a lazo cerrado es robusto [137].

De esta forma se concluye el diseno del esquema de control que se propone para la
solucién del problema planteado en esta tesis. Cabe senalar, que bajo este enfoque de
control adaptable, se pueden disenar esquemas de control basados en técnicas diferentes al
backstepping. Con el fin de hacer una comparativa de desempeno, a continuacién se describe
el disenio de un esquema de control similar, pero basado en control por linealizacién en forma

exacta.
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3.7. Control por linealizacién en forma exacta y ESO

Este controlador se basa en la técnica de linealizaciéon en forma exacta més términos
de integracion del error de seguimiento. El cual regula la salida de voltaje del convertidor
cd-cd tipo elevador utilizando su salida plana. El diseno de este controlador se describe a
continuacién (ver [95]).

Se considera el siguiente modelo linealizado en forma exacta del convertidor cd-cd tipo

elevador:
15, 1 9
. . I T
Uin = Lyh(x)n = Epin — R—T; (3.73)
yQ,n - an(Ena Un) + Bn(lna Un)uav,n (374)
E? 202
_ 2 _ n n
. B 1 B (R, E,Cy + 2L,i,) v,
Bulin,vn) = LgLih(x)n, = — L RC. (3.76)
R., = R,|IR, (3.77)
en donde,
in corriente que pasa por el inductor,
Up, voltaje de salida del convertidor,
Cn valor nominal del capacitor,
Ly, valor nominal del inductor,
R, valor nominal de la resistencia de salida,
E, voltaje de alimentacién del convertidor,

R, impedancia de perturbaciéon desconocida y

n  numero del convertidor correspondiente {0, 1}.

En este modelo linealizado en forma exacta se observa que el punto de equilibrio para la
energia total almacenada promedio y; ,, parametrizada en términos de un nivel de voltaje
de salida determinado v, se obtiene al hacer 7; , = 0 en la ecuacion (3.73), y el resultado

es el siguiente
Uy (R2E,C + Lv2)

YT T ompRC (3.78)

Esta parametrizacion estatica permite especificar un nivel de referencia y*. Bajo condicio-

nes de equilibrio, los valores promedio de las variables del convertidor cd-cd tipo elevador,
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(3.9) v (3.10), se escriben en términos del voltaje promedio de salida deseado v,, = V, de

la siguiente forma

0 o= Vi (3.79)
de

D R E. (3.80)
E,

Ugvn = 5 3.81

fan = 1 351)

Para el diseno del controlador se supone lo siguiente:

= La resistencia de carga R, y el nivel de voltaje de alimentacién FE,,, son desconocidos
y variantes con el tiempo.

= Las variables de estado v, e i, son medidas. Por lo tanto, la energia total almacenada
Yn, v su derivada en el tiempo y,, es calculada con exactitud, siempre y cuando el
valor de R, y F, sea conocido o estimado.

» El nivel de referencia deseado para la salida plana v, denotado por y;, se obtiene
usando la parametrizacién (3.78) en términos de valores deseados de voltaje de salida.
Esta parametrizacion incluye los parametros desconocidos R, y E,. Un cambio en
dichos parametros causa un cambio en la trayectoria de referencia de la salida plana
Y. Sin embargo, los pardmetros desconocidos y variantes en el tiempo, R,, y E,, no
afectan los valores de equilibrio deseados (3.79)-(3.81).

De la ecuacién (3.74) se disenia un controlador no lineal por retroalimentacién de estados,

de la forma )
uav,n = >~ _?7 n + /Uaux 382
Bl o) [ ] 552
donde 7, ,, es el valor estimado de o, (£, vy), el cual se obtiene a partir del observador GPI
expresado en (3.47)-(3.50), ¥ vy s una entrada auxiliar de retroalimentacién definida

Vaur = U (t) = ksl (t) = 95.(0)] = kalyn(t) — v, ()] =

— & / [y (7) — % (7)]dr — ko / / yu(0) — 1y (0)|dodr (3.83)

donde 7% (t) y 4’ (t) son la primera y la segunda derivada temporal de la trayectoria de
referencia, y,,(t) y y,(t) se definen en (3.72) y (3.73) y ks, ko, k1 y ko son ganancias constantes
positivas.

La relacién integro-diferencial (3.83) representa la siguiente ecuacién caracteristica en

lazo cerrado para la senal de error de la trayectoria e = y,,(t) — y(t):

eW(t) + ks'e (t) + kab(t) + kré(t) + koe(t) = 0 (3.84)



e(t) evoluciona asintéticamente hasta converger a cero en forma exponencial, si y sélo
si, los coeficientes del controlador de seguimiento se eligen de tal forma que su ecuacion
caracteristica polinomial del sistema en lazo cerrado sea un polinomio de Hurwitz, es decir,

todas las raices del polinomio p(s), en la variable compleja s € C,

p(s) = s+ k3s® + kos® + ks + ko (3.85)
p(s) = (8% 4 2w,s +w?)? (3.86)
entonces
ks = 4§wn
ky = 2w +48%2
ki = 480° (3.87)
k’o = Wi

De esta forma se asegura la ubicacion de los polos dominantes en el semiplano izquierdo
del plano complejo, por lo tanto el error de seguimiento e(t) converge en una pequena

vecindad alrededor de cero de forma asintética y exponencial [129].
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Capitulo 4

Plataforma experimental

La plataforma experimental cuenta con dos agentes (fuente de alimentacion - convertidor-

controlador). Cada agente estd conformado por un convertidor de potencia cd-cd tipo ele-

vador, alimentado por su respectivo arreglo fotovoltaico (con caracteristicas similares, no

idénticos entre si). En este capitulo se describen los detalles de la implementacién fisica de

los convertidores cd-cd tipo elevador y los arreglos de paneles fotovoltaicos.

Arreglo Inductor Plataforma experimental de hardware 1
fotovoltaico 1 : PSRy
Tarjeta de circuito impreso Ry
E, Convertidor cd-cd
tipo elevador Circuito de
_| Sensores | Transistor conexion/ | R,
U] i ‘ Vi | Impulsor desconexion
I

I{i 12V iy Fl‘ PWM, P

SV ——>

Arreglo

fotovoltaico 2

CAD Generador

PWM /O

A

—

Generador de

i Vi

#—> Observador
GPI

Y

perturbacion

| P 1/0

Bus de CD

Motor
de CD

_ﬂ Controlador

iy

Plataforma experimental de software 1 -
Tarjeta DSP TMS320F28335

—

Plataforma experimental de hardware 2

Plataforma experimental de software 2

Figura 4.1: Descripcién grafica de la plataforma experimental de hardware y software.

La metodologia para el diseno e implementacion de la plataforma experimental de hard-
ware, es la siguiente:
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= Diseno, instalacién y conexién de los dos arreglos de paneles fotovoltaicos que ali-
mentan a cada modulo de generacién de energia (MGE).

» Célculo de los valores nominales de los elementos pasivos (L, y C,) del convertidor
cd-cd tipo elevador.

= Diseno y elaboracion de la tarjeta de circuito impreso, la cual se conforma por los
siguientes modulos:

e Convertidor cd-cd tipo elevador: En donde el inductor, la resistencia de carga y
la resistencia de acoplamiento, se conectan de manera externa.

e Sensores: Los cuales miden la corriente que pasa por el inductor y el voltaje en
el capacitor. En el caso del sensor de voltaje, se requiere incluir un circuito de
alimentacion bipolar regulado.

e Circuito de conexién/desconexién del bus de CD: El cual utiliza una senal digital
generada por la tarjeta DSP para activar o desactivar un relevador. Este médulo,
ademas de conectar y desconectar la salida del convertidor al bus de CD, también
permite hacer cambios de carga.

= Pruebas a lazo abierto y a lazo cerrado. En donde se verifica el comportamiento del
convertidor, se calibran las senales de los sensores y se analiza de forma preliminar el
desempeno del controlador.

En el caso de la plataforma experimental de software, la metodologia de implementacion

es la siguiente:

= Se reescriben las ecuaciones del controlador correspondiente en su forma discreta.

» En el software PSIMg, se programa la légica del controlador y se interconecta con
los médulos internos de hardware con que cuenta la tarjeta DSP TMS320F28335
(entradas/salidas digitales, generadores de PWM, convertidores analégico-digital).
También se programan los diferentes médulos de perturbaciéon que permitan analizar
el desempeno del sistema en los diferentes escenarios de prueba, tales como: médulo
de variacién de voltaje de una fuente programable para alimentar a un convertidor,
modulo generador de sefial sincronizada para el circuito de conexién/desconexion del
bus de CD y el médulo sincronizado para la aplicacién de un par de carga al motor
de CD.

= Se verifica el desempeno del esquema de control analizando los datos obtenidos en
simulaciones.

= Se genera el codigo en lenguaje C del controlador y se utiliza la herramienta Code
Composer Studio para realizar la programacion del dispositivo de hardware.

= Finalmente se realizan las pruebas experimentales, se adquieren los datos importantes
y se analiza el desempeno obtenido.
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Como se observa en la Figura 4.2, se implementan dos agentes (fuente de alimentacién
- convertidor - controlador) conectados a un bus de CD comun. Cada agente se alimenta
con un arreglo de paneles fotovoltaicos. En estos arreglos fotovoltaicos, el nivel de voltaje
de salida varia dependiendo de la irradianza solar, por lo tanto son una fuente de voltaje

variante con el tiempo E,(t).

1
| ADC | | PWM l— <L()
e o Ley de yi
z(t)[ Iv(t) » control [€ ]
< 7y
Salida
plana |y
1 | Observador
GPI T]]

Figura 4.2: Circuito electronico de dos convertidores cd-cd tipo elevador interconectados,
alimentados con fuentes de voltaje variantes con el tiempo y suministrando de forma equi-
tativa la potencia requerida por un motor de CD.

Ambas plataformas experimentales se describen a continuacion.

4.1. Plataforma experimental de hardware

La Figura 4.2 muestra que en cada convertidor se requiere la implementaciéon de un
sensor de corriente para medir 7, y otro de voltaje para medir v,. La informacién de
dichos sensores solo es utilizada por el controlador del agente correspondiente, es decir, no

existe un enlace de comunicacién entre los diferentes agentes implementados. Aun asi, el
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controlador debe asegurar que cada agente contribuya equitativamente en la alimentacion
de una carga dindmica. Por esta razén, a este tipo de controladores se les clasifica como
esquemas de control colaborativo de sistemas dindmicos [2]. En la Figura 4.2, se muestra

en areas sombreadas los esquemas de control programados en cada agente.

La plataforma experimental de hardware desarrollada en este capitulo se muestra en la
Figura 4.3. El diseno e implementacién de esta plataforma, se divide en tres etapas: arreglos
de paneles fotovoltaicos, diseno e implementacion del convertidor cd-cd tipo elevador y
analisis preliminar de desempeno del convertidor disenado. Estas etapas se describen a

continuacion.

ao ap sng

Dinamodmetro

Figura 4.3: Plataforma experimental de hardware.



4.1. Plataforma experimental de hardware 83

4.1.1. Arreglos de paneles fotovoltaicos

En la Figura 4.4, se muestra de forma mas detallada la conexion de los arreglos de paneles

fotovoltaicos y el esquema de control-observador basado en backstepping y observador GPI.

m ! ®O
CONER- L3 . + Agente 1 1
MEX 187V, Convertidor 1
3 19.5V ensores
soreCsow| | L pwaar [ e
............. 1 ——— - 4 |
|_ADC | | TWM |
™
/o o i 0 + ||
Y (t) Uqgy, 1
A A
v 5
®
! > Observador 1 N1 () l 3
E—> , 2
Salida aa)
11> plana
G P Términos| €2 r ©2 p 41,1
L1y z
i<
i(t)
Et)— . |«
Ugy, | —F B1( i,v)
Controlador 1 DSP TMS320F28335 (n=1)
ERDM + + Agente 2
SOLAR Convertidor 2 4
30w haNe Sensores |
X7 21.2V pw| G W Motor
- T ¢ de CD
Controlador 2 DSP TMS320F28335 (n=2)

Figura 4.4: Esquema general de la plataforma experimental.

En esta figura también se observa que el convertidor 1 se alimenta con un arreglo de
cuatro paneles fotovoltaicos en paralelo, con capacidad de 50W cada uno. Por lo tanto,
la potencia nominal de éste arreglo es de 200, y el voltaje de salida es de 17.2V apro-
ximadamente. Las caracteristicas de dichos paneles fotovoltaicos se describen en la Tabla
4.1:

Por otro lado, el convertidor 2 se alimenta con un arreglo de siete paneles fotovoltaicos en

paralelo, con capacidad de 30W cada uno. La potencia nominal de este arreglo fotovoltaico
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Tres paneles Solartec

Tipo S01PC-50W policristalino
Potencia maxima (P,,4.) 50.00 W
Voltaje en circuito abierto (V) 22.00 V
Voltaje en maximo punto de potencia (V) 1770 V
Corriente en corto circuito (/) 3.03 A
Corriente en maximo punto de potencia (I,,,,) 283 A
Temperatura de operaciéon —40 a 80 °C'
Voltaje maximo del sistema 600 Vep

Un panel Conermex

Tipo JW-550
Potencia méxima (P,qz) 50.00 W
Voltaje en circuito abierto (V) 2120V
Voltaje en maximo punto de potencia (V) 17.20 V
Corriente en corto circuito (/) 3.20 A
Corriente en maximo punto de potencia (I,,) 291 A
Temperatura de operacion 25 °C
Voltaje maximo del sistema 70.00 V

Tabla 4.1: Caracteristicas de los paneles fotovoltaicos que alimentan el convertidor 1.

es de 210W, con un voltaje de salida nominal de 18.27V. En la Tabla 4.2 se describen las

caracteristicas de estos paneles fotovoltaicos:

Los datos mostrados en la Tabla 4.1 y en la Tabla 4.2, muestran que las caracteristicas

de ambos arreglos fotovoltaicos no son idénticas. En una aplicacion real, este tipo de dis-

crepancias representa las diferentes formas en que los usuarios pueden armar sus médulos

generadores de energia eléctrica, con los diversos tipos de paneles fotovoltaicos que existen

en el mercado. El esquema de control debe compensar dichas diferencias en la alimentacion

del convertidor y mantener un suministro equitativo de potencia en la carga.

Siete paneles ERDM SOLAR

Tipo

ERDM 30 P/6 Multi-Si

Potencia maxima (P,4.)

30.00 W

Voltaje en circuito abierto (V) 2230V
Voltaje en maximo punto de potencia (V) 1827V
Corriente en corto circuito (/) 1.88 A
Corriente en maximo punto de potencia (I,,;) 1.79 A
Temperatura de operaciéon 25 °C
Voltaje maximo del sistema 1000 Vep

Tabla 4.2: Caracteristicas de los paneles fotovoltaicos que alimentan el convertidor 2.
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4.1.2. Diseno e implementacién del convertidor cd-cd tipo eleva-

dor

En esta etapa de diseno, se obtiene el valor nominal de los elementos pasivos (L, y C,,),
considerando ciertas caracteristicas de funcionamiento, tales como: el voltaje de entrada
(E,), el voltaje de salida (v,), la frecuencia de conmutacién (f) y el valor nominal de la
resistencia de carga (R,,).

El método de diseno del convertidor cd-cd tipo elevador inicia estableciendo los valores
de FE,, v,, f y R,, en los cuales el convertidor presenta el mayor rizo de corriente en
el inductor y el mayor rizo de voltaje en el capacitor [110]. De esta manera, se asegura
el cumplimiento de los requerimientos de rizo maximo de voltaje y corriente en la mayor
parte de su funcionamiento. Estos parametros a considerar en el diseno del convertidor son

los siguientes:

» Operacién del convertidor en modo de conduccién continua (MCC).

= Voltaje de alimentacion E = 15V, debido a que es el menor nivel de voltaje utilizado
en las pruebas experimentales y por consiguiente, en este caso la corriente en el
inductor es mayor.

= Voltaje de salida deseado v = 45V,

= Resistencia de carga R = 2012, el cual es un valor aproximado de esta impedancia
cuando se aplica un par de carga 7, = 1N - m al motor de CD.

» Rizo méximo de voltaje de salida Av/v = 0.002 %.
» Rizo maximo en la corriente que pasa por el inductor Ai/i = 3%

= Frecuencia de conmutacion PWM fija de f = 45K H 2.

Con estos datos, el objetivo inicial es calcular el valor critico del inductor. Para esto,
primero se obtiene el valor del ciclo 1til de trabajo (D) necesario para una salida de voltaje

v = 45V, utilizando (2.2) como sigue:

v—E 45V — 15V
v 45V

D= — 0.666 (4.1)

Posteriormente se obtiene el valor de la corriente de salida, 7,, del convertidor utilizando

la ley de Ohm:
v 45V
= — = —— = 2.250A 4.2
TR 200 o0 (42)

Con esto se obtiene el valor de la corriente que pasa por el inductor utilizando (77?)

1 —0.666

in = iy = 2.250A
i T (

) = 6.736A (4.3)
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Caracteristicas de los convertidores cd-cd tipo elevador

Descripcion Nomenclatura Valor nominal
Inductor Ly, Loy 4 mH
Capacitor Ci, Cy 470 pF
Resistencia de carga Ry, Ry 177.5 Q
Resistencia de acoplamiento Ri1, Roo 10 ©
Alimentacién Ey, Ey 172V, 1827V
Caracteristicas del motor de CD
Potencia nominal P, 248.567 W
Voltaje nominal Vi 90 vV
Inductancia de armadura L, 7T mH
Constante eléctrica K, 0.479
Resistencia de armadura R, 2.33 Q
B 9.37 x 1073 N-m
J 11.64 x 107 3kg.m?

Tabla 4.3: Caracteristicas de los elementos de la plataforma experimental de hardware

Este resultado indica que el inductor debe soportar al menos 6.736A de corriente. Para

obtener el valor critico del inductor, L., se utiliza (2.5) como sigue

R 200
Leys —(1-D)®D = ——""—_(1—0.666)%(0.
. 2f( ) (2)(45KHZ)( 0.666)(0.666)
Lot = 16.510pH (4.4)

Si se utiliza un inductor con el valor critico obtenido, se tendria el siguiente rizo de
corriente que pasa por el inductor [77]
ED (15V)(0.666)

Ai = = = 13.446A4 A5
"T Towf  (16.51uH) (45K Hz) (4.5)

Evidentemente no se cumplen los requerimientos de desempeno con este valor de induc-
tancia, debido a que se tiene un Ai/i;, ~ 200 %. Se requiere un porcentaje rizo de corriente

de entrada menor o igual a 3 %, por lo tanto se propone L = 4mH, de esta forma se obtiene

, ED  (15V)(0.666)
Ai I~ mH(GBKHS) - 0.055A4 (4.6)
Aifiz, = 08% (4.7)

Una vez obtenidos los valores nominales del inductor y del capacitor para cada convertidor
cd-cd tipo elevador, se procede a su implementacion. En resumen, los convertidores cd-cd

tipo elevador y el motor de CD, tienen los dispositivos y parametros mostrados en la Tabla
4.3.
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Con estos parametros se disefia e implementa la placa de circuito impreso, la cual contiene
el circuito mostrado en la Figura 4.5. La tarjeta de circuito impreso terminada se muestra

en la Figura 4.6. Los detalles de la tarjeta de circuito impreso se muestra en el Apéndice
A.

Placa de circuito impreso

NT-5 MUR1520
O] 9 > 99—
: D TIP31
. ] PC-923 IRF1404 1SO124P qD
n ! D = CcC L
69 ] lﬁ} arouF| %
- : vl
] AM1D1215
* *—o
R @- - m e e s s s s s s e Q-------=--
Uaveum In v vy
u <
—
DR
DSP TMS320F28335

Figura 4.5: Circuito implementado en la tarjeta de circuito impreso.

|

Bus de CD

acoplamiento

Figura 4.6: Tarjeta de circuito impreso terminada.
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4.1.3. Analisis preliminar de desempeno del convertidor disenado

El convertidor cd-cd tipo elevador disenado es programado y simulado en la herramienta
de software PSIMg. La simulacién es a lazo abierto y tiene el objetivo de verificar los
niveles deseados de rizo de corriente y de voltaje. El programa utilizado se muestra en la
Figura 4.7.

YN
4E-3

Figura 4.7: Circuito del convertidor disefiado y programado en PSIM.

Los resultados obtenidos en la simulacion del circuito del convertidor diseniado se mues-

tran en la Figura 4.8.
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Figura 4.8: Resultados de la simulaciéon en PSIMg,.

Se comprueba que con un ciclo de trabajo D = 0.666 el convertidor alcanza un voltaje
de salida v = 45V. Ademas, la corriente que pasa por el inductor es 1 = 6.78A la cual es
muy similar a la corriente prevista en este diseno. Por otro lado, el rizo de voltaje mostrado
en la Figura 4.8-b) es de Av = 0.9mV, por lo tanto Av/v =~ 0.02%. En el caso del rizo
de corriente mostrado en la Figura 4.8-c) es de Ai = 49.8mA, por lo tanto Ai/i ~ 1%.

De esta forma, los resultados obtenidos de la simulacién del circuito en la herramienta



4.2. Plataforma experimental de software 89

de software PSIMg, demuestran que se cumplen los requerimientos de rizo de voltaje y
corriente establecidos inicialmente.

En seguida se describe la implementacion de la plataforma experimental de software.

4.2. Plataforma experimental de software

ADC |PWM Salida
. A 101
i|v digital
u
B(x)‘ e S ¥
. A
— by L aw | _
— alida|- > 3
A v N . =
&) Plana 2y 22, = =
< || »f| » n X 9 |u [
= S & o Q o av v
5|2l & = cpe Q S |8
—_— &2 [}
3Ell g B S5 » < |§0
(0] 177) . = > o o
SNEEE B = 2 S |23
e o < 8 o) — 45 Q
=9 &~ S 93
3 g =g
N = €2
N L g = |53
. > < |8
N A )/,\ ~ | o
. y2 2‘ @)
3% >
* 0

Generador de
! perturbaciones

Observador
=
X
N—
;
S
*
[\
|

Figura 4.9: Diagrama a bloques del controlador programado en la memoria Flash de la
tarjeta DSP TMS320F28335.

Como ya se ha mencionado, el esquema de control propuesto estd programado en una
tarjeta DSP TMS320F28335. La descripcién de la conexién de dicha tarjeta con los diversos
dispositivos de hardware se describe en la Figura 4.10. Por otro lado, la légica del contro-
lador esta conformada por los bloques de programa representados en la Figura 4.9. Este
software contiene el esquema de control y los elementos necesarios para realizar las pruebas
de desempeno necesarias. Debido a que se trata de un esquema de control distribuido, se
implementa una copia de este programa en la tarjeta DSP de cada agente interconectado
al bus de CD. A continuacién se describen los médulos que conforman esta plataforma

experimental de software.

4.2.1. Mobdulo: Controlador

El médulo del controlador se conforma de cuatro bloques: Beta (ecuacién (3.19)), salida

plana (ecuacién (3.15)), z y ley de control (ver Figura 4.11). En el caso del bloque z y el
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Contador

pert2 (GP106) (GP1020)

pert (GP102) Generador de

Isos (GPIO4
enab (GP103) pulsos )

PWM (GPIOO)

i (ADC A() Rttt e v (ADC BO0)
0000 g Comunicacion serial
SCI (GPI028,29)

Figura 4.10: Descripcion de las conexiones en la tarjeta DSP TMS320F28335.

de ley de control, las ecuaciones (3.54) y (3.37)-(3.39) se reescriben en su forma discreta

utilizando el método de aproximacion de Euler. Es decir aplicando la siguiente igualdad

%(tb) = f(t,yt)) = y(t) —:?;(tL —1)
j o~ y(t) —y(—1)
T

donde y(¢) es la muestra actual, y(¢:—1) es la muestra anterior y T es el periodo de muestreo.

Por lo tanto, el bloque ley de control se programa de la siguiente forma

1

Ugpn = — 7 [210(t) + M1, () + c1Z10(t) = G7 (1) + Can22.0(0)] (4.8)
B (in, V)

y el bloque z contiene las siguientes ecuaciones

20(t) = Yia() — Y1) (4.9)

An(t) = Gun() = 91,(0) = van(t) = 97,(0) (4.10)

2n(t) = ton(t) +crzia(t) = 97, (0) (4.11)
n = 12
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E Beta Beta Ale plf U
CLh—-1 23
(E R ,c% Bloque ley de control
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“ Bloque z Bloque salida plana

Figura 4.11: Mdédulo del Controlador programado en PSIMg).

4.2.2. Mobdulo: ESO

Este médulo estd conformado por dos bloques: constantes ESO (obtenidas a partir de la
ecuacion (3.53)) y el bloque ESO. Al igual que el bloque z y el bloque ley de control, en el

bloque ESO las ecuaciones (3.47)-(3.50) también se reescriben en su forma discreta:

dglgii(b) = ialt =)+ T[G2n(0) + As(y10(t) = G1.(0))] (4.12)
dgi}z@ = ot = 1) + Ty (0) + Bo(iy 0)uan + Aa(y1n(t) — §12(1))]  (4.13)
dmc’zz(b) = Mt = 1) + T2 () + M(yrn(e) = 91 (0)] (4.14)
dni&f” = (b = 1)+ To(Y1n(t) = Jra(0))] (4.15)

El médulo ESO programado en PSIMg se muestra en la Figura 4.12.

— )
e
o)
Constantes del ESO

Figura 4.12: Médulo ESO programado en PSIMg,



4.2.3. Modulo: Perturbacion

Este moédulo se disenia en un bloque de lenguaje C, como se muestra en la Figura 4.13.
La logica consiste en una secuencia de sentencias condicionales que dependen del valor del
contador incremental clk (GPI020). En donde se da un valor digital, a la sefial utilizada
para aplicar la perturbacién de par en el motor de CD, pert (GPIO2) y para conectar
o desconectar del bus de CD al convertidor, pert2 (GPIO6). La velocidad del contador
se ajusta al variar la frecuencia de un generador de pulsos disenado con una compuerta
NOT y una unidad de retardo. La salida digital de este generador de pulsos (GPIO4), es
realimentada a la entrada del contador (GP1020) tal como se muestra en la Flgura 4.10.
La generacion de pulsos es habilitada y deshabilitada con una entrada digital denominada
enab (GPIO3). Si se habilita la senal enab al mismo tiempo en ambos convertidores las

perturbaciones aplicadas al sistema son sincronizadas.

Blogue C ) )
if(x1<5000)  if(x1<9000)
x1:clk e ) yi=0 y2=0;
clk y; .pert2 elys:e_1 _ e;sze—1 .
y2:pert =1, =1;
%;} ] if(x1>7000) if(x1>11000)
y1=0; y2=0;

Figura 4.13: Médulo de Perturbacién programado en PSIM.

4.2.4. Mobdulo: Configuracion y puertos

Este modulo se muestra en la Figura 4.14. Aqui se configuran algunas caracteristicas de
funcionamiento de la tarjeta DSP, tales como la frecuencia de reloj (150M Hz), el tipo de
memoria a programar (Flash Release), el periodo de muestreo (10us) y la comunicacién
serial (SCI). También se determinan las seniales de los puertos digitales de entrada/salida
(pert, pert2, enab y el generador de pulsos), los convertidores analdgico-digital (i, v), el
bloque PWM (1-p PWM, 45K H z, portadora triangular, 1V pico a pico) y el bloque del
contador (counter?). El detalle de los pines que se utilizan para estos puertos se muestra

en la Figura 4.10.
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Figura 4.14: Médulo de Configuracién y puertos programado en PSIM.
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Capitulo 5
Resultados y conclusiones

Al finalizar el proceso de diseno de la plataforma experimental, se realizan las pruebas
para analizar el desempeno del esquema de control propuesto. En estas pruebas se recopilan
los datos necesarios para realizar una comparacién de desempeno entre los dos esquemas

de control disenados. En este sentido se disenan cuatro escenarios de prueba:

Seguimiento de trayectoria.

Variaciones de voltaje de alimentacién en los convertidores.

Par arbitrario aplicado al motor de CD.

Conexion/desconexién del bus de CD de uno de los convertidores.

Algunas caracteristicas generales para llevar a cabo estas pruebas experimentales, son

las siguientes:

= Los esquemas de control disenados para realizar las pruebas experimentales son: con-
trol basado en backstepping y observador de estado extendido (ESO) y control por

linealizacién en forma exacta y observador GPI (CLO).
= Ambos convertidores son programados en la memoria FLASH de la tarjeta DSP.
= El motor de CD se encuentra conectado al bus en todo momento.

= Las pruebas experimentales se llevan a cabo casi en un mismo intervalo de tiempo en

donde, debido a la posicion del sol, la irradiancia solar es mayor.

A continuacién, se describen estas pruebas experimentales junto con los resultados obte-
nidos. Al final se exponen las conclusiones correspondientes y se proponen las futuras lineas

de investigacién derivadas de este trabajo.
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5.1. Escenarios de prueba

Como se observa en la descripcion de la plataforma experimental de hardware y de softwa-
re, se agregaron algunos elementos que permiten llevar a cabo las pruebas experimentales.
En la plataforma experimental de hardware, se agrega el médulo conexién/desconexién del
bus de CD (ver Apéndice A). Por otro lado, en la plataforma experimental de software se
agrega el médulo perturbacién (ver Figura 4.13). También se disena un médulo generador
de trayectoria de referencia, el cual es un polinomio Bézier de décimo orden (ver Apéndice
B). En ambos médulos se utiliza un bloque contador y un generador de pulsos de reloj (ver
Figura 4.14) para sincronizar la trayectoria de referencia, la aplicacién del par al motor de
CD y la conexién/desconexion del bus. Ademds, se utiliza un enlace de comunicacion RS-
232 (bloque SCI de la Figura 4.14), con el cual se controla el médulo de perturbaciones y se
monitorean sefiales importantes durante las pruebas experimentales (sensores de corriente
y voltaje).

Con estos elementos se realizan las siguientes pruebas de desemperio al sistema interco-

nectado.

5.1.1. Seguimiento al lazo cerrado

El objetivo de esta prueba es analizar el desempeno de los esquemas de control coope-
rativo disenados, realizando el seguimiento de una trayectoria deseada de voltaje de salida

en cada convertidor. Esta prueba experimental es para verificar lo siguiente:

= El error de seguimiento de voltaje de salida en cada convertidor.
= El suministro de corriente en la carga por parte de cada convertidor.

= Kl nivel de voltaje suministrado por los arreglos de paneles fotovoltaicos ante las

diferentes exigencias de corriente impuestas por la trayectoria de referencia.

En este sentido se establece una trayectoria suave de referencia y7 ,(t) tipo Bézier con
un polinomio de décimo orden (ver Apéndice B).

La trayectoria de referencia se ajusta de tal forma que v, y vy varia de yin(t)micmz =22V
a yin(t)fmal = 40V. En la Figura 5.1 se muestra el voltaje de salida de cada convertidor al
aplicar ambos esquemas de control (CBO y CLO). Estos resultados demuestran, que ambos
esquemas de control siguen adecuadamente la trayectoria de referencia de voltaje de salida
deseada.

En la Figura 5.2 se muestra la entrada de control y el seguimiento de la salida plana

durante el seguimiento de la trayectoria deseada.
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Voltaje de salida
| T
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Figura 5.1: Respuesta del voltaje de salida al seguimiento de una trayectoria deseada.

Debido a que no se realizan variaciones de voltaje de alimentacién ni cambios de carga,

la estimacién de «(t), es casi constante. Tal como lo muestra la Figura 5.3.

En seguida se analiza el nivel de corriente, tanto en el inductor (entrada), como en la
salida de cada convertidor cd-cd tipo elevador. La Figura 5.4 y la Figura 5.5 muestran el
nivel de estas corrientes cuando se aplica el esquema de control basado en backstepping
y obsevador GPI (CBO) y el controlador basado en linealizacién en forma exacta y ESO,
respectivamente.

Tanto en la Figura 5.4 como en la Figura 5.5 se muestra una diferencia en el nivel de
las corrientes que pasan por el inductor de ambos convertidores. Esto es, debido a que el
nivel de voltaje que generan sus respectivos arreglos fotovoltaicos no es igual, tal como
se muestra en la Figura 5.6. Sin embargo el nivel de corriente de salida es muy similar
en ambos convertidores, lo cual significa que la diferencia de voltaje de alimentacion es
compensada y al final el suministro de corrientes en la carga es equitativo. Se observa que
ambos esquemas de control cumplen adecuadamente con este requerimiento.

Finalmente, en la Figura 5.7 se muestra el indice de desempeno ISE (siglas en inglés de
integral square error) que corresponde a cada esquema de control. Este indice de desempeno

se obtiene de la siguiente forma:

ISE = /e2dt (5.1)

en donde e es la diferencia entre el valor de referencia deseado menos el valor obtenido del
voltaje de salida en cada convertidor.

La Figura 5.7 muestra que en ambos esquemas de control, se tiene un buen desempeno
(ISE < 0.13). Sin embargo se aprecia un menor indice de error para el caso del controlador
basado en backstepping y ESO (CBO). En ambos esquemas de control se observa una

eficiencia eléctrica mayor al 97 % (Figura 5.8).
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Figura 5.2: a) Entrada de control ug, ,, b) salida plana y; ,.

5.1.2. Variaciones de voltaje de alimentacion

En estas pruebas se hace variar el voltaje de alimentacién de uno de los convertidores
(Convertidor 1, E;(t)), utilizando una fuente de alimentacién programable Tektronixg
PWS4305. Estas variaciones son para simular cambios en el nivel de voltaje de salida de
los arreglos fotovoltaicos. Estas variaciones tienen una magnitud (£5V) y un periodo (5s),

y la funcién que las determina es la siguiente:

By (t) = 10e™ 250286404 o4(9 4¢)? 4 16 (5.2)

La fuente de alimentacién se programa en MatLab Simulinkg utilizando los bloques
mostrados en la Figura 5.9. El nivel de voltaje de salida de referencia para cada convertidor
es de 40V.

Este voltaje de alimentacién programado (F1(t)) junto con el suministrado por el arreglo

fotovoltaico (Es(t)), se muestran en la Figura 5.10.

La Figura 5.11 muestra que ambos esquemas de control compensan adecuadamente esta
variacién en la alimentacion de unos de los convertidores. La variacion maxima del voltaje
de salida del Conwvertidor 1 con respecto al voltaje de referencia es de +300mV" utilizando
el esquema de CLO y de £240mV con el CBO. En este sentido. la Figura 5.12 muestra
una comparacién de indices de desempeno (ISE) entre ambos esquemas de control. Anali-
zando el caso del Convertidor 1 (donde se aplica E;(t)), el esquema de control basado en
backstepping (ISE = 0.058) muestra un indice de error menor en comparacién al indice

obtenido con el control basado en linealizacién en forma exacta (0.07). Lo anterior también
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Figura 5.3: a) Valor calculado y estimado (7, ;) de ai(t) para el convertidor 1, b) Valor
calculado y estimado (7, 5) de ay(t) para el convertidor 2.

Corrientes de entrada y salida del convertidor
T I
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——CBO, i1 (Corriente en el inductor)
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—CBO, I, (Corriente de salida)
ﬂ 1.5 - —CBO, I2 (Corriente de salida) -

0.5 L | |
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
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Figura 5.4: Corriente de entrada-salida en cada convertidor con control basado en backs-
tepping y ESO (CBO).

demuestra que el voltaje de salida en cada convertidor se mantiene en la referencia con un

minimo de error (< 1.2%).

Por otro lado, las variaciones de F(t) se compensan con variaciones en la corriente que
pasa por el inductor (i7). Esto se muestra en la Figura 5.13, en donde se observa que a
mayor nivel de voltaje E;(t) corresponde una corriente 4; menor y viceversa. Esta maniobra

de compensacién se observa en ambos esquemas de control (CBO y CLO).

La Figura 5.14, muestra que las variaciones de compensacién de ¢; hacen que la corriente
de salida I; se mantenga a un nivel equivalente al de I,. Lo que significa que existe un
suministro equitativo de corriente en el motor de CD, por parte de cada convertidor cd-cd

tipo elevador.
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Figura 5.5: Corriente de entrada-salida en cada convertidor con control basado en lineali-
zacién en forma exacta y ESO (CLO).
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Figura 5.6: Voltaje de alimentacion en cada convertidor que corresponde al voltaje de salida
de su respectivo arreglo fotovoltaico.

En la Figura 5.15 se muestra la entrada de control y el seguimiento de la salida plana

durante las variaciones de Ej(t).

La estimacién de «(t), muestra las variaciones de E(t), tal como se observa en la Figura
5.16.

En ambos esquemas de control se observa una eficiencia eléctrica mayor al 96 % (Figura
5.17).

5.1.3. Aplicacién de par al motor de CD

En este escenario de prueba, se aplica un par de carga arbitrario (7; ~ 1.027 Nm) durante

un intervalo de 1s al motor de CD. Lo cual produce un cambio siibito en la impedancia de
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Figura 5.7: Indice de desempeno (ISE) correspondiente a cada esquema de control.
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Figura 5.8: Eficiencia eléctrica en ambos convertidores.

salida (aproximadamente 50 %) en cada uno de los convertidores cd-cd tipo elevador. Este
valor de impedancia se obtiene utilizando un estimador algebraico fuera de linea (su disefio
se detalla en la referencia [95]), y las senales obtenidas se muestran en la Figura 5.18.

La Figura 5.19 muestra la diferencia en el nivel de voltaje de salida (v; y v2) con respecto
al valor de referencia vy, = 40V, al aplicar una perturbacién de par (r; ~ 1.027 Nm) al
motor de CD.

Se observa que durante el intervalo de la perturbacién (de 0.5s a 1.5s), los voltajes
de salida v; y v, mantienen un error de 1.5V aproximadamente. El resultado anterior es
al utilizar el esquema de control basado en linealizacion en forma exacta y observador
GPI (CLO). En cambio, al utilizar el controlador basado en backstepping (CBO), sélo se
presentan pequenas variaciones de voltaje (+1V) al inicio y al final de dicho intervalo. La
Figura 5.20 muestra una comparacién de indices de desempeno (ISE) entre ambos esquemas
de control. En esta figura se observa que al utilizar el CLO presenta un mayor indice de
error (ISE ~ 1.9) en comparacién con el CBO (ISFE = 0.25).
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Figura 5.9: Programa en Simulinkg que controla la fuente de alimentacién del convertidor.

Voltaje de alimentacion de los convertidores
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Figura 5.10: Variacion de la fuente de alimentacion del C'onvertidorl y la alimentacién del
Convertidor2

En la Figura 5.21 se muestra la entrada de control y el seguimiento de la salida plana
durante la aplicacion del par en el motor de CD.

La estimacién del valor de «(t),, muestra informacién relacionada con el par aplicado en
el motor de CD, tal como se observa en la Figura 5.22.

Al aplicar 7; al motor de CD se eleva el valor de las corrientes i; e iy, tal como lo
muestra la Figura 5.23. Al igual que en las pruebas anteriores, estas corrientes tienen un
valor distinto debido a la diferencia entre E; y Ey de los respectivos arreglos fotovoltaicos.

En este caso también se obtiene un suministro equitativo de corriente en la carga, tal
como se muestra en la Figura 5.24.

En ambos esquemas de control se observa una eficiencia eléctrica mayor al 95 % (Figura
5.25).
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Figura 5.11: Voltaje de salida en cada convertidor ante variaciones en la alimentacion del
Convertidorl.
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Figura 5.12: Indice de desempeno (ISE) correspondiente a cada esquema de control ante
variaciones de alimentacion en el Convertidorl.

5.1.4. Conexién/desconexién del bus de CD

En este escenario de prueba se analiza el comportamiento del sistema interconectado,
ante dos tipos de perturbacién: a) uno de los médulos de generacién eléctrica distribuida
(GED) falla o es desconectado y b) Se conecta o agrega un moédulo de GED. En ambos
casos, la conexién/desconexién del médulo de GED es en un tiempo desconocido para el
esquema de control distribuido. Al igual que en las pruebas anteriores, en este caso se
analiza el desempeno de los dos esquemas de control utilizados en las pruebas anteriores:
controlador basado en backstepping y observador GPI (CBO) y el controlador basado en

linealizacién en forma exacta y observador GPI (CLO).
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Figura 5.13: Corriente i, 7o de ambos convertidores ante variaciones de voltaje de alimen-
tacién.
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Figura 5.14: Corriente I, I5 de ambos convertidores ante variaciones de voltaje de alimen-
tacion.

De estas pruebas experimentales, se obtienen los resultados mostrados en la Figura 5.26,
en donde se muestra la respuesta del voltaje de salida v; y vy utilizando el esquema de
CBO. En el punto marcado con la letra ”A”(t = 0.49s) de esta figura, se desconecta el
Convertidor 1 del bus de CD. En este punto, el Convertidor 2 detecta un cambio en la
carga de salida gracias a la informacion recibida por el observador GPI. Por esta razon se
realiza una compensacion en la corriente de salida I, indicada con la letra ” A” de la Figura
5.27. La ampliacion marcada con el nimero ”1”de la Figura 5.26 muestra que el Convertidor
2 compensa adecuadamente el voltaje de salida vy cuando se utiliza el esquema de CBO. En
cambio, en la ampliacién ”1”de la Figura 5.28 se observa que se mantiene un error vy con
respecto al valor de referencia de 1.5V cuando se utiliza el esquema de CLO. Posteriormente,

en el punto ”B” (t = 1.9s) de la Figura 5.26 y la Figura 5.27, el Convertidor 1 es conectado
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Figura 5.15: a) Entrada de control ug, ,, b) salida plana y; ,,.
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Figura 5.16: a) Valor calculado y estimado (7, ;) de a;(t) para el convertidor 1, b) Valor
calculado y estimado (7, 5) de ay(t) para el convertidor 2.

nuevamente al bus de CD. En este punto se inicia la compensacién del voltaje de salida
entre ambos convertidores, la cual dura un intervalo de 0.4s. En la ampliacién ”2”de la
Figura 5.26 se observa esta compensacion de voltaje cuando se utiliza el esquema de CBO.
En este caso se tiene un sobretiro de voltaje de salida maximo de 1.5V, en cambio en el
esquema de CLO este sobretiro es de 5V, tal como lo muestra la ampliacién 72" de la Figura
5.26. En ambos esquemas de control (CBO y CLO) se observa un suministro equitativo de
corrientes después de conectar nuevamente el convertidor previamente desconectado (ver el
punto ”C”de la Figura 5.27 y Figura 5.29). Este proceso de conexién/desconexién se repite

en t = 2.49s pero ahora con el Convertidor 2.

La estimacién del valor de «(t), muestra datos relacionados con la conexién/desconexion
de los convertidores junto con los efectos de interaccion, tal como se observa en la Figura
5.30.
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Figura 5.17: Eficiencia eléctrica en ambos convertidores.
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Figura 5.18: Impedancia estimada a la salida de ambos convertidores al aplicar un par de
carga al motor de CD.

En ambos esquemas de control se observa una eficiencia eléctrica mayor al 95 % (Figura
5.31).

5.2. Conclusiones

En esta investigacion, se analizan las caracteristicas de desempeno del esquema de control
adaptable basado en backstepping y un observador GPI (CBO). El cual es implementado
de forma descentralizada en un sistema interconectado. Dicho sistema esta conformado por
dos convertidores cd-cd tipo elevador alimentados con su respectivo arreglo fotovoltaico.
Estos elementos funcionan como médulos de generacién distribuida (GD) que mantienen
el suministro eléctrico en un bus de CD. Cada médulo de GD aporta la misma cantidad de

potencia a la carga conectada (motor de CD). De acuerdo al anélisis del modelo interco-
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Figura 5.19: Respuesta del voltaje de salida v; y v, al aplicar par al motor de CD.

nectado, se presentan efectos no-lineales en la impedancia de salida de los convertidores. A
estos efectos no-lineales, también se agregan perturbaciones debido a: variaciones de volta-
je de alimentacion en los convertidores, aplicacién de un par arbitrario al motor de CD y
conexioén/desconexién de uno de los médulos de GD del bus de CD.

Las dindmicas no modeladas, las perturbaciones variantes con el tiempo y los efectos
de interconexion entre médulos de GD, se compensan adecuadamente con el esquema de
control propuesto (GBO). Lo anterior de forma descentralizada, es decir, no es necesa-
rio establecer un enlace de comunicacién entre los diferentes esquemas de control de los
modulos de GD. Esto debido al disenio de un observador de estado extendido (ESO), cuya
funcién es estimar el comportamiento del voltaje de alimentacién y de la carga de salida
del convertidor. Por lo tanto, se comprueban adecuadamente las hipétesis planteadas en el
Capitulo 1. Cabe mencionar que en las pruebas experimentales la eficiencia eléctrica es
mayor al 95 %

También se lleva a cabo un riguroso analisis de estabilidad en lazo cerrado utilizando el
concepto de estabilidad de entrada al estado (ISS). En donde se establece que la dindmi-
ca del error del esquema controlador-observador, converge asintoticamente a una pequena
vecindad alrededor de cero. Lo cual es respaldado con los resultados experimentales, en
donde se observa que cada subsistema de GD, muestra un excelente desempeno de regula-
cién y seguimiento en presencia de senales de perturbacion desconocidas y cambios en los
parametros de la planta.

La estructura controlador-observador del esquema de control propuesto, también se uti-
liza para disefiar un controlador basado en linealizacién en forma exacta y ESO (CLO).
Las pruebas experimentales demuestran que el CLO compensa adecuadamente las pertur-

baciones ya mencionadas.



108 Capitulo 5. Resultados y conclusiones

Indice de desempeiio (ISE)

2 - -
—CBO convertidor 1 /
—CBO convertidor 2~/
L5 CLO convertidor 1 ]
——CLO convertidor 2 /
1 /o
////
/'//
0.5~ / |
,// 4
/" L
O | - | ]
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4

Tiempo [s]

Figura 5.20: Indice de desempeno (ISE) correspondiente a cada esquema de control ante
una perturbacién de par en el motor de CD.
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Figura 5.21: a) Entrada de control ug, ,, b) salida plana y; ,,.

El desempeno de ambos esquemas de control se compara bajo condiciones similares de
experimentacion. Los resultados demuestran que en los dos casos, se realiza el seguimien-
to de trayectoria con un bajo indice de error (ISE). Sin embargo, al aplicar variaciones
en el voltaje de alimentacién en uno de los convertidores, el CBO es ligeramente superior
en desempeno. En las pruebas que corresponden a la aplicacién de par de carga y cone-
xi6n/desconexién de un médulo de GD del bus de CD, el desempenio del esquema de control

propuesto (CBO) es notable.
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Figura 5.22: a) Valor calculado y estimado (1, ;) de a;(t) para el convertidor 1, b) Valor
calculado y estimado (7, 5) de ay(t) para el convertidor 2.
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Figura 5.23: Respuesta de las corrientes 7; e i ante una perturbacién de par en el motor
de CD.

5.3. Trabajos futuros

El sistema interconectado desarrollado en este trabajo de investigacion, es parte de un
sistema mas complejo denominado micro-redes de CD. Como se menciona en el Capitulo
1, estos sistemas de suministro eléctrico basados en energias renovables tienen importantes
ventajas. Actualmente este tema de investigacion tiene una importante atencién debido al

incremento en la demanda de este tipo de sistemas.

Bajo este contexto y considerando los resultados mostrados en este documento, se pro-

ponen las siguientes lineas de investigacion:
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Figura 5.24: Respuesta de las corrientes I; e I ante una perturbacién de par en el motor

de CD.
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Figura 5.25: Eficiencia eléctrica en ambos convertidores.

= Utilizar el esquema controlador — observador propuesto en esta investigacion para el
diseno de esquemas de control diferentes. Y compara su desempeno con los esquemas

de control arriba descritos.

= Controlar un sistema interconectado con mas moédulos de GD y proponer un suminis-
tro no-equitativo de potencia, que dependa de la capacidad de generacion de energia

(fotovoltaica, edlica, etc.).

= Controlar una micro-red de CD con médulos de GD y médulos de almacenamiento
de energia. Lo cual permite plantear aplicaciones de suministro residencial, agricola,

comercial, etc.

= Diseno de un panel de control y monitoreo de una micro-red de CD. El cual puede

tener fines didacticos o incluso tener la capacidad de utilizarse en una aplicacién real.
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Figura 5.26: Respuesta de v; y vy al desconectar y conectar uno de los convertidores cd-cd
tipo elevador utilizando el CBO.

= Conexién de otro tipo de cargas al bus de CD.

= Llevar el esquema cooperativo controlador — observador a otro tipo de sistemas.

Como el sistema de dos motores de CD conectados a un sélo eje presentado en [138].

Cabe senalar, que investigaciones de este tipo promueven el enfoque de la distribucion
local de CD. Incursionar en este tipo de alternativas de suministro energético, abren la posi-

bilidad que en el futuro éstas tengan una importancia similar a la distribucién centralizada

de CA.
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Figura 5.27: Respuesta de [; y I5 al desconectar y conectar uno de los convertidores cd-cd
tipo elevador utilizando el CBO.
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Figura 5.28: Respuesta de vy y v, al desconectar y conectar uno de los convertidores cd-cd
tipo elevador utilizando el CLO.
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Figura 5.29: Respuesta de I; y I5 al desconectar y conectar uno de los convertidores cd-cd
tipo elevador utilizando el CLO.
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Figura 5.30: a) Valor calculado y estimado (1, ;) de a;(t) para el convertidor 1, b) Valor
calculado y estimado (7, 5) de as(t) para el convertidor 2.
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Figura 5.31: Eficiencia eléctrica en ambos convertidores.
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Apéndice A

Placa de circuito impreso de los

convertidores

En esta etapa de implementacion de la placa de circuito impreso ya se tienen los valores
nominales de los elementos pasivos del convertidor cd-cd tipo elevador (L y C'). Sin embargo,
es necesario implementar otros elementos que son nesesarios en las pruebas experimentales.

En resumen la placa de circuito impreso cuenta con los siguientes modulos:

= Convertidor cd-cd tipo elevador.
= Sensores: voltaje (vy,) y corriente (iy,).

» Conexién/desconexion del bus de CD.

Los componentes utilizados en la implementacion de estos tres modulos, son descritos en

la Tabla A.1. A continuacion se describen los aspectos mas importantes de estos modulos.

A.1. Moébdulo: Convertidor CD-CD tipo elevador

El dispositivo de conmutacion utilizado en el circuito del convertidor cd-cd tipo elevador,
es un MOSFET IRF640, el cual tiene una capacidad de disipacién de potencia de 150W .
Para la activacion de este transistor se utiliza un optoacoplador de alta velocidad P(C923.
El circuito impulsor se muestra en la Figura A.1.

Por otro lado, se utiliza un diodo MUR1520, debido a su rapida conmutaciéon y bajo

voltaje de polarizacién vy = 1.05V.
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Moédulo del convertidor CD-CD tipo elevador

Nombre Descripcion Cantidad Valor Etiqueta
Inductor Nucleo de ferrita 1 dmH L
Capacitor Electrolitico 1 AT0pF C
Resistencia De potencia 1 177.5 R,
Resistencia De potencia 1 1092 R,
Resistencia De 1/4W 1 1 -
Capacitor Electrolitico 2 2uF -
MUR1520 Diodo de rapida conmutacion 1 - -
IRF640N MOSFET 1 - -
PC923 Optoacoplador impulsor de MOSFET 1 - -
Moaédulo de sensores

NT-5 Sensor de corriente 1 - -
[SO124P Sensor de voltaje 1 - -
AM1D1215 Fuentes aisladas 1 - -
Capacitor Electrolitico 4 1puF -
Capacitor De tantalio 2 2.2uF -
Moédulo conexién/desconexién del bus

RAS-0910 Relevador 1 - -
TIP31 Transistor Darlington NPN 1 - -
Resistencia De 1/4W 1 1kQ -
Resistencia De 1/4W 1 10092 -

Tabla A.1: Componentes de la placa de circuito impreso
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2uF

T
Ve T 2pF 12V
—1r =
o1 1
PWM 02 AN MOSFET
1~ GND 470
PC923

Figura A.1: Circuito impulsor del MOSFET TRF640

A.2. Moébdulo: Sensores de voltaje (v,) y corriente (i,)

Para medir la corriente que pasa por el inductor (i,,) se utiliza el sensor NT-5. El sensor
de ISO124P se utiliza en la medicién de voltaje de salida del convertidor (v,). El circuito

implementado para estos sensores se muestra en la Figura A.2.

NT-5 1SO124
+V
s D12V
-Vs Vip® /'_V2 *Vout
GNDy,c GND GND
GND ¢ - +V,
Vout f—— -V,
ou Salida del o '
I sensor 1 " —
out T’ _L _)_Vl > i\/2
i = L
I. L IuF== ==1pF
== T T M wel | T
v =
A) B)

Figura A.2: A) Circuito del sensor de corriente, B) circuito del sensor de voltaje.

A.3. Moébdulo: Conexiéon/desconexién del bus de CD

En este circuito se utiliza un transistor TIP31 para activar un relevador RAS-0910. El
circuito se muestra en la Figura A.4 y se encarga de conectar o desconectar la salida
de voltaje (v.) del bus de CD, utilizando una senal digital generada por la tarjeta DSP
(Pi,). Esto es para probar el comportamiento del esquema de control distribuido ante una

conexién o desconexién arbitraria de un agente.
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Vee stalhy Convertidor | T| | ~
T . ] cd-cd tipo o)
1IKQ 9 elevador %
Ve '2
Py L T 2
1 = ]
. TIP31 1
1002
Resistencia
1 de

acoplamiento

Figura A.3: Circuito del médulo conexién/desconexion del bus de CD.

A.4. Diseno de la placa de circuito impreso

El diseno de la placa de circuito impreso con los tres médulos descritos previamente se
muestra en la Figura A.4. En la periferia de la placa se colocan los conectores de las senales

de entrada, salida y alimentacion que se enlistan a continuacién:

Voltaje de alimentacién del convertidor (E,,).

Senal de salida del sensor de la corriente que pasa por el inductor (i,).

Entrada de la senal PWM.

Voltaje bipolar de alimentacién para los sensores (£V cc).

Senal de salida del sensor de voltaje de salida (v,,).

Senal de activacion/desactivacion del relevador (P).

» Conexion para el inductor (L).

Del mismo modo, el diodo y el MOSFET se ubican en un lado de la tarjeta, lo cual

facilita la instalacion de un disipador de calor.
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Bus de CD

Figura A.4: Diseno de la placa de circuito impreso.
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Apéndice B

Puntos de equilibrio y trayectoria de

referencia

Bajo condiciones de equilibrio, los valores promedio de las variables del convertidor ele-
vador ((2.9) y (2.10)), se escriben en términos de la constante de voltaje de salida promedio

deseada T, = V; y estan dadas por:

Ty = Vg
] %
T RE
B FE
Ugw Y7
Va

La trayectoria de referencia y*(¢) para la salida plana, y = £ (Lz? + Cz,?), se especifica

de la siguiente forma,

g;nit para t < tim't
yt) =19 Ui+ (g}inal — g?nit) P(t, tinit, trinar) DA tiny <t < trinal
Utina  Darat > teing

donde p(t, tinit; tfinat) € [0, 1)Vt € [tinit, t finat] €5 un polinomio de Bézier de décimo orden
dado (véase J. Linares-Flores et al. [139]) por:

b — ting i t— ting 0
p(t7tzmt7tfmal) = 252 <—t) — 1050 (—t)

tfinal - tim't tfinal - tim't

7 8
t—ting U —lini
+1800 (—t) — 1575 (—t)
tfinal - tinit tfinal - tinit

[l ’ t— tini 10
+700 (—t) —126 (—t> (B.1)

tfinal - tinit tfinal - tim’t
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it = 05[L(T1imie)* + OT3 ) (B.2)
Q;mal - O'S[L(:fl,finaDZ+Cf§,f1’nal] (B?))

donde los valores iniciales y finales del voltaje de salida promedio x5 y la corriente promedio

del inductor xq, son:

Zoimit = Vinit
j2,final = Vfinal
Vi Vi
T1init = —Zg Em; (B.4)
L
V2
jl,final = Rf“g (B5>
L

Los parametros del sistema: R; y E, se asume que son continuamente variantes en el
tiempo de una manera desconocida. Se utiliza el valor nominal de estos parametros para

calcular la trayectoria de referencia de la salida plana.
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A Backstepping Approach to Decentralized Active
Disturbance Rejection Control of interacting Boost
Converters

A. Hermandez-Mendez, J. Linares-Flores, H. Sira-Raez, J. F. Guerrero-Castellanos, G. Mino-Aguilar

Abstract—In this article, the local trajectory tracking control ~ No communication systems result in simple circuitry and low
problems ascribed to two interacting plants, considered as agents, cost. The measured data for local controllers are local voltages
are formulated as adaptive control problems, which involve on- 5.4 currents [4]. The local controllers must also ensure the

line interaction estimation and interaction elimination. This ap- | dol ti fmi In thi text. Liu et
proach gives rise to a robust decentralized collaborative control, plug and playfunction of micro-sources. In this context, Liu et.

with virtually no information, on the part of the agents. It al. [5] propose a decentralized LQG control approach designed
is shown that when the interconnection effects are viewed as based on a local model with incomplete system knowledge of
exogenous, unstructured, disturbances, such disturbance can bea parallel power converters system. Their solution is based
actively estimated, and canceled, from each individual subsystem on the conservation of a constant voltage desired value at

model dynamics. The case presented deals with two agents,th tout load. wh load i ted b fixed ist
namely, two interconnected boost DC-DC power converters, € output load, whose load IS represented by a lixed resistor

powered each one by a nonidentical photovoltaic module which Value, in parallel with an ideal current source, which acts as
represents a time-varying power supply. Then, a backstepping- a perturbation for the system. On the other hand, a similar
based control together with an Extended State Observer (ESO) work, is presented by [6], where a robust controller for
is developed by each agent. The mutual goals of agents are toparallel DC-DC converter system is developed by combining

maintain a desired behavior (time-varying current demand) of . . . .
the entire system in order to maintain the desired output voltage the adaptive backstepping technique and decentralized control.

value and an equitable current sharing in each converter, in order [N that article, the performance of the proposed controller is
to supply a DC motor. The proposed distributed control technique presented via simulations.
is implemented in two TMS320F28335 digital signal processor |n [7] a distributed adaptive droop control is presented
(each one per agent), and its performance is experimentally o pDC Microgrids. The proposed control is based on a
evaluated in real-time. It is shown that the proposed scheme . . .
is robust with respect to interaction, un-modeled non-linearities cooperative algorithm that uses a Yoltagg observer to estimate
and un-modeled dynamics. the average voltage across the Microgrid. The report results
are constituted also by simulation studies on a low-voltage DC
Microgrid. Anandet. al., in [8], propose a distributed control
to ensure proportional load sharing and improve voltage reg-
ulation in low-voltage DC Microgrids. The Key advantages
are high reliability, low-voltage regulation, and equal load
sharing, utilizing low-bandwidth communication. However, in
A. Motivations and Background that work, we can see that a controller area network protocol
Decentralized control of complex interconnected systerigsused to achieve communication between the power sources.
has been a challenging and important problem over the yedpsie to the limited voltage regulation of droop control, active
In recent times, the problem has gained renewed interestsitaring methods have been explored in the past. Among
the context of power electronics, thanks to needs in efficieiitese, we find: Decentralized Mode-Adaptive (DMA) guidance
management of renewable energy-based mini-grids, as waw for a Hamiltonian-based controller of an N-source DC
as other important applications for DC-DC power Convertefgicrogrid (see Cook [9]), a master—slave approach (in Verma
based low demand ecologically oriented, self-sustained, enefgQ]) using frequency-based control schemes ( See also [11]),
systems [1], [2], [3]. Local controls are the basic category @f sensor-less current mode (SCM) control (see [12]). Other
micro-grid controls. The main usage of local controllers igurrent mode control approaches have been reported in [13].
to control micro-sources. This type of controllers is aimed The control of the DC micro-sources and their power—
to control operating points of the micro-sources and thegtectronic interfaces without communication systems, have
power—electronic interfaces without communication systenigen explored in Sira-Rdrezet. al.in [14]. They propose a
decentralized active disturbance rejection control (ADRC) of
The authors are with the Instituto de Eléstica y Mepahbnica, Uni- power converters serving a time varying—load, in that work,
versidad Tecndlgica de la Mixteca, Oaxaca 69000, ékco (e-mail: . -
arturonm54@mixteco.utm.mx; jlinares@mixteco.utm.mx), Department gﬂe local trajectory traCkmg control prOblemS on the part of
Electrical Engineering, Mechatronics Section, CINVESTAV-IPN, Cd. dagents acting on a complex interconnection of nonlinear power
México 07360, Mxico (e-mail: hsira@cinvestav.mx), and the Facultagonverter subsystems are reformulated as active disturbance
de Ciencias de la Elednica , Benerarita Universidad Auinoma de L . .
rejection control (ADRC) problems. This new approach gives

Puebla, Puebla 72450 ético (e-mail: fermi.guerrero@correo.buap.mx, ger-' - ] X
ardo.mino@correo.buap.mx). rise to a more effective and practical robust decentralized solu-

Index Terms—Decentralized Active Disturbance Rejection
Control, Interconnected Boost Converters, Backstepping Control.

I. INTRODUCTION
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tion, with virtually no information on local plants interaction
dynamicsand limited knowledge of each subsystem model
on the part of each agent. However, in the mentioned work,
only simulation results were presented. Using a similar idea, in
[16], a collaborative adaptive control for interconnected boost
converters based on backstepping approach was proposed. In

that work, preliminary results in the design and experimenta- CLIE T conol | 50 ||
tion of the control scheme were presented. Nevertheless, the o

closed-loop stability was not analyzed and the photovoltaic

(PV) source were emulated with laboratory supply powers.
Furthermore, the control strategy for the two agents was Controller 1 TMS320F28335 DSP board
implemented in a single signal processor represented by the AgentZ I,

DS1104-based dSPACE real-time system and a host PC. As a
consequence, strictly speaking, the implemented collaborative
control is centralized instead decentralized as one desired.

Iy
+ Ry
AN V2 }'[ R,
¥

7§ _PWM ¥ _______
Controller 2 TMS320F28335 DSP board
. . <« im
B. Contributions DC Motor [
Unlike the work reported in [16], the present work falls v
in the framework of decentralized collaborative control of x, B '

dynamic systems. Under this scenario, the main contribution o _
of this paper is focused on the design and implementation Oflg. 1. Electronic circuit of two interconnected k_Joost DC-p@wer convert-

A . erS powered by variable voltage level and feeding a DC motor.
robust decentralized backstepping-based controller for output
voltage tracking of a common DC bus subjected to an electric
machine with unknown load. The case presented deals wiR¢—DC power converters. This section also introduces the
two agents, namely, two interconnected boost DC-DC pow@palysis of the unknown interconnection disturbance. The
converters, powered each one by a nonidentical photovolt@i®blem formulation, the real-time implementation of the
module which represents a time-varying power supply (17 vlecentralized backstepping tracking controller algorithm in
to 116 W). Then, a backstepping-based control together witte TMS320F28335 and the main result of this paper are
an Extended State Observer (ESO), so called GPI obserRegsented in section IIl. In section 1V, the experimental results
(see [17] and references therein) is developed by each agéf. explained. This section also verifies the performance of the
The mutual goals of agents are to maintain a desired behawspposed controller versus a feedback linearization controller
(time-varying current demand) of the entire system in ordé¥8], subjecting the load disturbances, solar panel supply
to maintain the output voltage of a common DC bus witHoltage variations and unforeseen faults. All these situations
a DC motor connected, even when the DC motor preseiqt® explored in order to verify the robustness and stabilizing
a time-varying load torque in its shaft. The objective of théatures of both controllers. Finally, section V presents the
Extended State Observer (ESO) in each agent is to estimg@@clusions of this article.
all the nonlinear uncertainties arising from:

o unknown state dependent non-linearities in each agent; I INTERCONNEELE/ZE?:RSSTDC'DC POWER

« the environmental exogenous effects; ) )

. the rest of interaction effects coming from the network Consider the interconnected set of two boost DC-DC power
interconnection, as a lumped, unstructured, time-varyir?g’”VerterS shown in Fig. 1. The control c_:bjecnvg is to regulate
disturbance that perturbs the boost power converters. the output voltages, namety andv,, which equitably share

Note that with the ESO working in each agent, the unknov&ﬂe current demand ). The DC mator current demand is

interconnection disturbance can be on-line estimated and @;_sumed to be strictly positive, and time-varying, but unknown

mediately canceled from each agent (individual subsyst eFo an uncertain torque applied to the DC motor: T_he circuit

model dynamics), thus facilitating the accomplishment of t Se?'?g rthe IDC mrcr)]tolr tar;d t?}indyvc?n:ffCh?r?ﬁtelr'Stg:S O:rt?s

individual control objectives in a direct fashion. The closed]'0tor are aiso compietely unknown. act, the load curre
demand represents an external unknown disturbance source for

loop stability analysis is carried out rigorously. For tha%oth converters. A solar panel supplies the required voltages
L ility th I -to- ility (I )
yapunov stability theory and Input-to-State Stability (ISS or the converters. These are denoted By(t) and Ex(t).

concept are used [23]. del of the int ted tem is ai b
The proposed distributed control technique is implementedgefal\llera}ge molle 0 (?[ |r; 3rf(;,onn(atp|e syst.em 'S given by
two TMS320F28335 digital signal processor (each one p £ following nonlinear set ot diterential equations,

agent), and its performance is experimentally evaluated in real- L, dip = E, — tgynvn 1)

time. Comparative results, in real-time, with an input-output dt ’

linearization feedback are presented. C don - _ P Un )
The rest of the paper is organized as follows. Section Il "dt T Ry || Rage

presents the mathematical model of the interconnected boost i);q—“
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where, the subscrip = {1,2}, in each one of the pa- where
rameters and variables from (1) and (2), is the index of the
corresponding boost converter, angl, ,, is the average input
control, which smoothly takes values on the closed interval
[0,1] of the real line [18]. The variables, andv,, represent,
respectively, the average input current and the average output
voltage of the boost power converter. The average model of
the boost converter is known to be differentially flat, with flaﬁ
outputy,, given by the average total stored energy, defined as:
Yn = 3 Lni2 +5C,v2. We remark that the average variable a)
is a non—mininum phase output (See [14], [18]). The parameter
R4 is the load impedance, which is shared by both boost
power converters. Thus, from Fig. 1 we have the following
expression
v, 1102 + Rogv1 — iy Ry1 Roo

Ragt - Ltk imRZZ + Z.lel (3) C)
The influence of each converter in the load impedance con-
formation and the effects of the motor impedance may be
assessed from (3). The motor's armature inductor current isg)
the sum ofl; andI,. So if we consider that; = v, we have
the following expressions:

i 222
L o= —mft22 4
! Ri1 + Ra “)
ilel
lh = ————— 5
? Ri1 + Roo ®)
S Ri1vg + Rogvy — 4 RR11 Roo ©6)
" Ri1 + Rao o)
The DC motor dynamics is described by,
diy, )
La% = _ZmRa - kmxm + U (7)
dzp,
J% — By + ki — T ©)

wherei,, represents the armature inductor current apdis
the angular velocity of the motor shaft.

[11. PROBLEM FORMULATION AND MAIN RESULT

(Rn,EnCn + 2Ln7:n)7]n

] = —_ 12

8. (6,0) pe ik (12
E? 202

an(Ejv) = I, + 2., (13)

efore developing the backstepping tracking controller [19],
we make the following considerations:

Only the flat outputs are measured. This represents
a great advantage of a practical point of view, since
a minor number of sensor are needed,;

The set of nominal valuegE,,,C,,, L,,, R, } is well
known, since they represent data-sheet values of the
devices;

The nominal value ofg,,(i,v) is known, i.e. we
set the nominal values ofE,,C,, L,,R,} for
B,(i,v) for all time. Thus, the initial gain of the
controller/observer is known;

The nominal value ofv, (F,v) is totally unknown,
thus it will be estimated through an Extended State
Observer (ESO) using a Generalized Proportional
Integral (GPI) Observer. We know that the equivalent
resistance is composed of the resisiy in parallel
with R, (t), where this last represents an unknown
time—varying impedance which depends of the DC
motor load and the interconnection effects coming
from the other converter;

The desired reference trajectories for the total stored
energy of the boost power converters, and its succes-
sive time derivatives, are explicitly calculated, thanks
to its specification as an interpolating polynomial,
i.e., a Bezier polynomial. These references are de-
noted by:yi, (t), and their time derivatives by,

i (), andgi, (b).

We propose a decentralized backstepping tracking controller
to be carried out in the two traditional steps. The first step

o _consists of the design of an intermediate controller, while, in
Due to the fact that the boost converter circuit dynamiGge second step, we design a controller in combination with

is differentially flat, with flat outplut givgn by thg total storedyn SO observer of the GPI type aimed at on-line estimating
energy (See [14], [18]), i.ey, = 3 (Lntp + Cnoyy), we €an the functiona,,(F,v), which will be later substituted, in an

propose an indirect control scheme that regulates the inpulgsntive manner, into the control law expression of each agent.
to—flat outputs dynamics, so that the output voltage convergestep 1) Design of the decentralized backstepping track-

towards a desired nominal trajectory. The interconnected syﬁg controller. We first propose a Lyapunov function candi-
tem model described in (1)—(2), can be seen as two intera&gte as

ing (although largely independent after interaction-canceling
feedback) flat sub—systems. This point of view is justified by
consideringR,4: as an exogenous unknown disturbance. For . .
this reason, the controller designed for (1)—(2) wher: 1, Whteret tgef'\/ar(ljable:m denotes the tracking error of the flat
is similar to the controller designed for the second convertgrl,J put, detined as,

i.e, whenn = 2. Under the above considerations, we rewrite

1
‘/1,77,(21@) - §an >0 (14)

Zin =Y1n (&) —yi, (¢ 15
the dynamic model of boost converter by using exact feedback b yin (&) =vin (1) (13)
linearization as follows, The time—derivative o¥; ,,(z1 ) is given by,
1. 1 .
yin = gLuin+5C0w0; ) Vin (1) = 210 (21.0) (16)
2
U1 n Yo = Enin — ;’Tn (10) where the “speed” of the tracking error is defined as
Yan = on(E,0)+ B,(i,0)tavn 11) P = Y1 (0) = 910 (8) = y2in (8) — 91, (1) 17)
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Substituting the expression (17) into (16), yields order to compensate these disturbances, we will desigtan
. _ - observer(See Gueet al.[20]) to on-line estimate the unknown
Vin(z1n) = 210 (y20 (1) = 610 (1)) (18)  function o, (E,v). This will be accomplished in the following

Next, the tracking errogs, is proposed as an auxiliary controlstep via a GPI observer.

input, which involves a first stabilizing feedback control func-

tion, v, (z), so that the time derivative fdr; ,,(z1,,), becomes  Step 2) Design of theESO observer via a GPI observer

negative definite. We let, to estimate the nominal value ofa,,(F,v). From (10) and

11), we use the following Luenberger type of ESO with extra
zam = Y2 (1) = 71(2) © y2n (t) = 220 +71(2)  (19) i(nte)gration in the form ofga GeneragiizegpProportional Integral

Thus, substituting the expression (19) into (18), results in, observer (GPI observer) as proposed in [14] and [17],

Vl,n<zl,n) = Z1n [22,11 + 71(93) - y.in (t)] (20) dzl% — g?,n + )\3(y1,n _ yAl,n) (32)
Using the following stabilizing feedback function (z), dijo n . K
. dz‘, = N+ Bl 0)tavn + A2(Y1,n — J1,0) (33)
Y1) = Yin (t) —c1z1n (21) dn ’
1,n ~
causes the time derivative ®f,(z) to be given by 4 = Mat A (Y1 — Y1n) (34)
Vin(21n) = —e121 + 210720 (22) “’7 = o(Wn —G1n) (35)

wherec¢; > 0 is defined as the proportional sensitivity of

the tracking error ofz; ,,. To ensure that the derivative Ofrivr:(;r—ecige};i(;a;i/ethoef ti?'gﬁ?&;ﬁ'?/;f; I)lﬁhce)zlﬁg?ozm IS tri]:
Vin(21,,) Is negative definitezs ,,(¢) should be zero PuL,

the estimate of they, (v) function acting as a disturbance, and

Vin(zim) = —c122,, <0 (23) 15, is the estimate of the time—derivative of the@f(E,v)

' _function, and finally,e,, , = y1,» — 91,» IS the observa-

"Nbn error of the flat output. The set of design coefficients
{A3, A2, A1, Ag} are constant values, which are chosen with the

In order to achieve this partial result, we propose the follow
Lyapunov function:

1

help of a desired closed loop Hurwitz polynomial of 4th order
\% n " n) = Vi n n 5 >0 24 . . . . . . .
2n(21: 22n) tn(z1n) + 9%2n (24) for the linear dominating dynamics of the injected estimation
The time—derivative o¥5 ,,(21.,, 22,,) iS Obtained as, error dynamics. We replace in (28) the nominal value of
. ) ) the unknown functiomv,,(E,v) by 7, ,,. Thus, we obtain a
Von(21ms 22.0) = =121 5 + Zo,n [210 + 22,0 (25)  decentralized backstepping version of tABRC controller

From (19), the time—derivative of, ,, may be calculated as playing the role of an adaptive observer combined with a
backstepping tracking controller for each one of the feedback

Zon = Yo (t)+c1zin — 31, (1) laws regulating the individual boost power converters, in the
= an(E,v)+ B,(4,0)uavn + 1210 — 1, (1) considered arrangement. We have,
(26) w _ [Zl,n + 771,71 + Clzl,n - yin + CQzQ,n] (36)
Substituting the expression (26) into (25), we obtain o By, (i, v)
Vo (2im, 220) = —C175, + 22 [21,0 + (B, 0) nomobE
B (i, 0)tavm + 1710 — U1, ()] The main advantage of this decentralized control law is the on-

o7 line disturbance estimation, of the functiom,,(E,v), used
@7 in an adaptive manner. The effects caused by the internal
We propose then, the following feedback control inpyt ,, uncertain additive disturbance function as well as the effects

law: of the output impedance variations are all lumped in a single
) ) disturbance signal, known as thetal disturbance. The

Uav,n = " B.(6,0) (21,0 + an(E,v) + c121,0 — 1, + €222.0] accurate estimation of the total disturbance and its subsequent

e (28) on-line cancellation on the part of the feedback control law
where, result in a closed loop stable operation (See @ual. [20],

. [21], [22]). The stability proof of the closed loop system is

Ain = Yin = Yin (29 demonstrated in Appendix A, using the principle of Input—to—

Zin = Ui —Yin = Y20 — Uin (30) State Stability (ISB(see [23]).

2n = Y2n + C1Z1,n + 1/1(77; (31)

c1 ande; are strictly positive constants ang,, (¢) is a smooth IV. EXPERIMENTAL RESULTS

rest-to-rest reference path, obtained from a tenth orédzieB In this section, we compare the performance of the proposed
polynomial. We know that the nominal valug, (F,v) has a controller versus a feedback linearization controller, while

dependency on the output load disturbanceg,{£(t)), and both power converters cooperatively a desired output voltage
solar panel supply voltage variations ,({)). Therefore, in value to simultaneously feed a same time—varying load. The
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5
feedback linearization controller design is described by [18], o Agent 1 .
and is shown in the following equation COXer \_+ e ol
MEX ‘1
Vaum n - SOLARTEC - T €nsors |~
Uﬂ;cn = N (37) Y M 19'5\1 PWMI S(l'y W
’ 5” (Z? U) 1 |_ 4 I
-1, pp P
where, 3,,(i,v) is given by (12),1, ,, is the estimated value Vi eng 1 1. 1_ADC | o |
through the Extended State Observer, &g, ,, is is calcu- fini» tend_ |~/ - \ il
lated as follows P L
Vauz,n y; - kl [yn - y:;] - kO [yn - ym (38) mg """"""""""""
kl = 2Cwn7 kO = wi ¢ ?sltiil:xrtfgrcj
where¢ andw,, are positive constants. “ e
Both controllers are implemented in the experimental plat- i
form shown in Figure 2. This figure shows the experimental f(’i:: B [
setup, where the boost power converter “1” is powered by :
. . % i Controller code implemented on a TMS320F28335 DSP board (n=1)
an array of four solar panels with a power capacity of o
50W each one. These panels are connected in parallel. The , DC
nominal power capacity of the array 2601/, and a nominal SoLAR - e : Motor
output voltage ofl7.2V. On the other hand, the boost powe sow [ 2TV Semors |~ N —
won ¢ X7 : PWM2 (i, v) +
converter “2” is powered by an array of seven solar pan€ls = r T Vin
with a power capacity of30W each one. These last arg .= ' ¢ . =
also connected in parallel. The array has a power Capa(if)é Controller code implemented on a TMS320F28335 DSP board (n=2)
of 210W, and a nominal output voltage of8.27V. The _ .
o . Fig. 2. Setup of the experimental platform.
used boost power converters exhibit the following parameters:
L1 = L2 = 4mH, Cl = 02 = 470uF, Rl = RQ = 17759, .
Riy = Ray = 109, By = 172V, By = 1827V. TheLESSON  unlt) o 4y i () (45)
permanent magnet DC motor used as time—varying output  dt ’ o
load for both power converters, has the following parameters: +A3(Y1,n(t) = G1,n(1))] (46)
P, = 248.567W (nominal power),V,, = 90V (nominal dj2,n(t) N .

" o : = 2nt—=1)+T S V) Ugn AAT
voltage),L, = TmH, Ry = 2.33Q, ky, = 0.479 (N —m) /A, dt Go.n(t = 1) + Ty, (1) + By, (6, 0) ey A47)
B = 937 x 10°3N-m, J = 11.64 x 10~3kg.m2. The FA2(W1,0 (1) = G1,0(2))] (48)
adaptive decentralized backstepping tracking controller (Seedn, ,,(¢)

i inearizati —a = M=)+ Tli(0) (49)
Figures 2 and 3) and the feedback linearization controller, — = halt UPRON
were implemented on a TMS320F28335 DSP board. The FA1 (V1,0 (1) = G1,0(2))] (50)
internal clock frequency in the DSP card is setlt®M H z. dny. (1)

The sampling period is set ttOus. To implement a control ~ ——— Nan(t = 1) +TNo(y1,n(t) = 1.n(¢))] (B1)

algorithm in the DSP board, it is necessary to discretize the ) . . )
set of equations that represent in (28)—(35) and (37)_(38).The reference trajectory; ,(¢), is adjusted so that the

This discretization was carried out using theler approach OUtPut voltage of thf boost power converters a*nd V2
method, applying the following equality: Va”; smoothly fromy; (2.2 s€g)nitiar = 22V 10 47 (4.0
segd)inar = 40V,
@(t) o y(t)) = y(t) —y(ti-1) As seen in Fig. 2, we off-line designed and programmed
dt " Lo T two algebraic estimators, to see the behavior of the output
J y(t.) —y(—1) load and supply voltage in each converter (the design of these
T estimators is explained in [15] and [18]). This data is not used

wherey, is the current sampley(¢— 1) is the previous sample by the proposed control sc_heme. With this _informgtion, we
and 7' is the sampling period. Therefore the control systefN Se€ and compare the disturbance magnitudes in each one
(28)—(35) is represented in its discrete form as: of the experimental tests.

_m [Zl,n(L) + 7717"

(39)

(40)

Uay,n (L) (41) A. Test No. 1.- Output resistance variations of the boost power

converters.

1210 (L) — U0 (L) + c222,0(0)] _ o _ _
The first test consists in applying an arbitrary load torque

where, (rr =~ 1.027Nm) to the DC motor shaft, which produces a
n(l) W) =y (1) (42) sudden change on the output impedance in each one of the
Ln Yin Yin boost power converters, these values are shown in the Fig. 4.
Z1n(0) Uin(t) =910 () = y2n(t) =97 ,(t) (43)  The signals in Fig. 5 show that the output voltages of each
22n(t) = Yonu(t) +crzin(t) + 97,0 (44) converter is kept at the reference level. However a small error
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Fig. 3. Experimental platform.
50 Load estimation Integral Square Error (ISE)
— Index of feedback linearization cor‘ntml]er(BPCl)
2 L. — Index of feedback linearization controller(BPC)) m|
40 I oA —— Index of proposed controller (BPC,) -
—— Index of proposed controller (BPC_)
7 g 1.5F ? i
£30 e ]
S S
= Output resistance estimation of the BPCl L B
20 — Output resistance estimation of the BPC2 O 5
O L T sudl Il Il
10 L 1 . L L O 2 4 . 6 8 10
0 2 4 Time [s] 6 8 10 Time [s]

Fig. 4. Exogenous perturbation load estimated in each cawyennder Fig. 6. Integral Square Error Index of the boost convertepuattoltages.
variation of torque applied in the DC motor.

Boost power converter current responses

Output voltage responses P ——_y — Proposed contraller 1, (BPC,) i
' ' —— Proposed controller i, (BPC,) —— Proposed controller 7, (BPC,)
40+ d —— Feedback linearization controller i, (BPC,) “* — Feedback lincarization controller 7, (BPC )
4 |— Feedback linearization controller i2 (BPCZ) = Feedback linearization (;ontmllcl'[2 (BPCZ)
35¢ i<
—
- —— BPC,,v, of proposed controller
Z 30 L BPG,,v, of proposed controller B 2
—— BPC),v, of feedback linearization controll
—— BPG,,v, of feedback linearization controll
2 5 S = = Desired reference trajectory B 0 . ) ) )
4 0 2 4 6 8 10
200 é . ; é 10 Time [s]

4 . 6
Time [s] . - L
Fig. 7. Both controllers response under variation of torqougliad in the DC

Fig. 5. Both controllers response under variation of torquliad in the DC Motor: inductor current response.

motor: output voltage response.

B. Test No. 2.- Power supply variations of the boost power

(3%) is observed in the case of the feedback linearizatiG@NVerters.

controller. The Fig. 6 shows the ISE index performances of theln the second test, we induced a variation in the voltage
boost power converter output voltages, which are ultimatelgvel of the power supply o£6.5V" in the converter "1”, using
constant (indicating that the tracking error is a square inta-programmable power supply source. We programmed the
grable signal necessarily converging to zero). The ISE indggltage input function to be (See Fig. 8)

value is smaller thafi.30% in the case of the proposed control, 1 in(12.8640.4 9

and less thare2.2% for the feedback linearization controller. Ey(t) = 106”2 020D cos(2.41)* 4 16 (52)
The ISE performance index (graphics Fig. 6) shows that ti@n the other hand, the converter “2” is powered by an array
robustness of the backstepping controller, under a sudden lefdseven solar panels (See Fig. 2). The graph in Fig. 9
torque, is greater than the feedback linearization controllelepicts the output voltage response in each power converter.
On the other hand, Fig. 7 shows the boost power converigrese responses exhibit remarkably good disturbance rejection
current responses. The current responses are denoted by lgweperties under variation of the power supply source voltage
case letters corresponding to the individual input currenis, both controllers. As seen in Fig. 9, the effects of the
while the current responses denoted by capital letters are Hlagiations are minimal in the output voltage of the converters
currents being shared. Which are seen to be balanced by @tR00m V" for the proposed controller antt270mV for the
controllers, the decentralized adaptive backstepping trackifegdback linearization controller). Fig. 10 shows the Integral
controller and the feedback linearization controller in close8quare Error (ISE) performance indices of the output voltage
loop. tracking errors, which are smaller thén 5% for the proposed
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Power supply variations Integral Square Error (ISE)

30 0.2

T T
Index of proposed controller (BPCl)

Index of proposed controller (BPCZ)

25 I 7 0 15 [ Index of feedback linearization controller (BPCl)
Index of feedback linearization controller (BPC?)
—_— f—————— — N\ 0.1F B 4
> 20
{
15 = Programmable power supply E](t) 0.05+ I 7
- Photovoltaic array power supply Ez(l)
O Il Il Il

L L L L 0 2 4 . 6 10
100 2 4 Time [s] 6 8 10 Time [s]

% Error

oo

Fig. 10. ISE index performance of the boost power convertguuutoltages

Fig. 8. Variations in the voltage level of power supply source Ao
under the power supply variations.

Output voltage responses

Boost power converter current responses
40t I\ 1.5 : . . .
35+ Proposed controller v, (BPCI) il 1k | i
g Proposed controller v_ (BPC.) ) VN~
> 30 2 2
ol = L 4 —
Feedback linearization controller v ; (BPCI) ﬂ 0.5- 2
250 Feedback linearization controller v, (BPC,)) | Proposed controller i, (BPC,) Proposed controller 1, (BPC,)
= = = Desired reference trajectory or Proposed controller i, (BPC,) ~——— Proposed controller /, (BPC,) B
20 . . . . Feedback linearization controller i (BPC,) Feedback linearization controller 7, (BPC,)
0 b 4 Time [s] 6 8 10 05 Feedback linearization controler i, (BPC,) Fecdback lincarization controller 7, (BPC,)
0 2 4 8 10

. 6
Fig. 9. Both controllers response under variation of powepsuin each Time [s]

converter: Output voltage responses. _
Fig. 11. The boost power converter current responses uneegatier supply

variations.

controller and0.2% for the feedback linearization controller.

So we can observe that the voltage error and the ISE indgx, oqq evolves until they reach a balance of the supplied
value for the backstepping controller is substantially smalighyer 1o the load. In actual tests, this interaction lasts for

than the voltage error and the ISE index value of the feedbaglgOut 1 sec. (see Fig. 12). In this case we observe that the
linearization controller. The graph in Fig. 11 shows that bo{y, o stepping tracking controller better absorbs the sudden
controllers adjusts the currents and iz, to maintain the gisconnection of the corresponding converter in comparison

required level of output voltage in both converters. It can B the performance of the feedback linearization controller.
seen that when the supply voltage of one of the converters

is decreased, the corresponding inductor current is increased
in a proportional manner and vice-versa. This results in the V. CONCLUSION
possibility of maintaining an equitable distribution of the

power supplied by each converter. In this paper, the features and advantages of the proposed

backstepping-observer based ADRC scheme for controlling,
] ] ) in a decentralized fashion, an interconnected system were
C. Test No. 3.- Connection/Disconnection of a boost powgipiored. The interconnection arrangement is constituted by
converter of the system. two nonlinear power converter subsystems of the boost type.
Finally, we abruptly disconnected one of the converters Tthe converters interconnection was made to exhibit highly
evaluate whether the other converter controller compensateslinear effects as well as: power supply variations and a
the load for this significant fault. The disconnection is appliesudden shut-down of one of the intervening converters. The
in one of the converters modules during a period less of oseheme was analyzed and implemented on a laboratory set
second. We then activated back the disconnected convertpr It was shown, by means an experimental test, that the pro-
to have an assessment of the load distribution maneuverpofed approach exhibits a rather robust behavior with respect
both recovering converters. The last test depicts the additimn unmodeled dynamics, external time varying disturbances
of a new converter module. The output voltage responseaisd uncertainties attributed to the interactions between the
shown in Fig. 12. Figure 12 shows that the enabled converserbsystems. Moreover, by the nature of the proposed approach,
maintains the reference output voltage level when the othertlie Extended State Observers, here of the GPI type, for each
turned off. The graph in Fig. 13 shows that when one converteting control agent, naturally eases the accomplishment of the
is turned off, the remaining converter raises the current individual control objectives in a decentralized manner, i.e., the
the inductor to compensate the disturbance (see graph in gaagnts in charge of the boost power converters did not need
and blue color). When the converter is activated back agairaay exchange of local information to robustly accomplish their
redistribution of the currents is observed (see current responpagicular assigned tasks in spite of all the acting disturbances.
close to 6 sec). In the last disturbance case, it is observEdis performance of the proposed controller is compared with
that the active converter, detects the instant when the otliee control by feedback linearization, where the backstepping-
converter is activated and an interaction process begins. Toiserver based ADRC scheme shows a better robustness.
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Output voltage responses via a term-by-term comparison of (57) with those of a desired,
e nominal, dominating, fourth—degree characteristic polynomial

Pd—obs(S)=(s% + 2(wns + w%)2. Therefore \s = 4Cwy,, Ay =
12w +4C%W2, A = 4Cw?, and \g = w.
Proposition 1:Consider the boost power converter perturbed

1 sub-systems (10) and (11) with the feedback backstepping

@Shutdown  (5) Shut down tracking controller (36). Then, the tracking error dynamics is

40 ;_——/
Proposed controller v, (BPC,)

Proposed controller v, (BPC ) \ /
OF - - - FL controller v, (BPC))
- = = FLcontroller v, (BPC,)

= = = Desired refer‘ence trajectory ) of the BPC | ‘nl'lhe BPC, . . . . .
20 ) 4 6 3 o obtained, substituting (36) into (27),
Time [2] )
. L 9 B
Fig. 12. Output voltage response of both converters whendiwh one of VQ’”(ZL"’ ZQv”> - 21 CnZi;m T 22m [a”(E7 U) nl,n}
the converters at once: (a) shut down the Converter "1, (b) shut down the "= Ao (B Rey)
Converter "2", applying the proposed controller and the Feedback linearization i=Aan(Envn,Req
(FL) controller. = —2z'Cz+z"MAq,, (58)
Boost power converter current responses where
' a) Shut down N T hut down R 1 T
o CR O C = diag(cy,c2), MT = (0 1) (59)
1k @ Equation (58) defines an input—state stability (ISS) mapping
< consideringAc«,, as an input and as the state.
= 0r Proposed contoller i, (BPC,) —— Proposed contoller 1, (BPC,) Proof. Consider the positive definittyapunov candidate
~ 1 L Proposed controller i, (BPC,) s Proposed controller 7, (BPC,) B function
Feedback linearization controller i, (BPC]) s Fecdback linearization controller l, (BPCI)
Feedback linearization controller i, (BPC,) s Feedback linearization controller 1, (BPC,) 1 2 1 2
29 2 4. 6 8 10 V(z) = Vau(2) = 5210 + 5200 > 0 (60)
Time [s]

whose time derivative along the trajectories of (17) and (26)
Fig. 13. Inductor current response of both converters whem down one is given by
of the converters at once: (a) shut down the Converter "1”, (b)shut down t#]e
Converter "2".

V(z) = —2z'Cz + z" MAq,, (61)
where C and M are given in (58). As the main diagonal

I elements ofC are greater than one, then it can be shown that
We present here the proof of stability of the Extended,, — ¢ implies thatz = 0 is a globally exponentially stable
State Observers output estimation error dynamics. Definigguilibrium since

the output estimation error as:

A. Appendix.- Closed loop stability analysis

. V(z) = —2z'Cz < 0. (62)
Cyrn — Yin —Yin (53) . . . i .
Additionally, if the estimation error ofv,,(E, v) is Aa,, # 0,

whose first time—derivative of,,  , is given by then (61) is given as follow:

. . dy . . .
ur = G — ™ = (o = G2n) = N (Y = G1.0) (54) V(z) = (1~ 0)z" Co—bz" Ca+2"MAa,,  (63)
Finding the time—derivative of (54), with § > 0 being a positive constant which belongs to set
} . (0,1). Thus, we obtain
eyl,n + )\363/1,71 = Oén(E, U) - nl,n - AQeyl,n (55) .
N o . _ V(z)=—(1-0)z"Cz <0 (64)
The third time—derivative ot,, , is obtained by means of
(55), whenever (using the Young’s inequality), we write
. . don(E, . 2 1
€y TA3EY,  F Ay, | = %—%,n—)\l(yl,n_ylm) z"MAa,, <\ ‘zT’ + o \M|2 \Aan|2 <0z'Cz (65)
(56) .
Finally, the estimation error dynamics, is given by: where the norm of matrixM| = 1, and_ the values of
) A € {)A3,)\2,\1, Ao} depends on the gain values de the
(4) . . d“an(E,v)  GPI-Observer. Therefore, after some algebraic manipula-
+A + A + A + A =—-1 7 - o i
Gy TA3Cyrn TA2Cy10 T ACy1 0 T A0y dt? (57) tions, and applying the following property,i, (C) |z|* <
. i . . 27 Cz <Amax (C) |2|°, from (65), we obtain an explicit bound
Since &, (E,v) is assumed to be uniformly absolutelyfor Ao
bounded, then there exist design coefficiefits, A2, A1, Ao} " |Aay|
for the ESOs (in the form of GPI observers), such that N R 2| (66)
estimation errors are uniformly asymptotically convergent to max (C) Amin

a small neighborhood of the origin of the phase space wihere \,,;, is the smallest eigenvalue of the GPI-Observer,
the estimation error dynamics. The faster the estimation er@nd \,,.. (C) is the largest eigenvalue of tl@& matrix. Then,
dynamics, the smaller the convergence neighborhood of tgplying the Theorem 5.2 in [24], it can be proved that the
origin. The value of the gain parameters is customarily choserap A«a,, — z is ISS. The following remarks, borrowed of
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[23] and [25], are in order with respect to the Proposition 18]
|

Remark 1The load torque estimation errdy«,, asymptoti-
cally converges towards a small disk in the observer estimatidgl
error phase space, provided the gain valgeA;, Ao, A3 > 0
produce roots of the corresponding dominating characteristic
polynomial located far into the left half of the complex plan€10]
This convergence disk can be made as small as desired by
choosing larger and larger stable roots. This result states that
if a fast stable observer is designed, for obtainidgy,, [11]
convergence of the error to a small disk centered around zero
guarantees that the control errgrwill also tend towards a [1]
small neighborhood centered around the origin, i.e., a sep-
aration principle, modulo small convergence neighborhoods,
is valid for the proposed robust position backstepping ADRfg3)
tracking controller.

Remark 2:Although quite strong, the presented ISS property
does not remove the limitations imposed by the lack @fs)
globally defined observability properties of the Interconnected
boost DC-DC power converters model (10) and (11). Howev
an interesting feature of ISS is related to the fact that if the
estimation errol\q«,, is bounded, then the control erramwill
also be bounded. [16]

Therefore, we see that the error vectét) is asymptotically
converging toward a small desired neighborhood of zero. Our
sub-systems in closed loop exhibits excellent tracking featur[gfp]
in the presence of unknown disturbance signals. Customarily, it
is said to exhibit good disturbance rejection properties. Also,
it has good tracking features in the presence of changes in
the plant parameters. In this case, it is said to exhibit lous]
sensitivity to variations in those parameters. Due to the fact
that our system has both good disturbance rejection and low
sensitivity, we conclude that the closed—loop system is robysd]

[26]. 200
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Abstract—In this article, the local trajectory tracking control
problems are reformulated as adaptive control problems. This
approach gives rise to a robust decentralized solution, with
virtually no information on local plants interaction dynamics.
It is shown that when the interconnection effects are viewed as
exogenous, unstructured, disturbances, such disturbance can be
actively estimated and canceled from each individual subsystem
model dynamics. The case presented deals with two intercon-
nected boost DC-DC power converters feeding a time-varying
current demand represented by a DC motor with uncertain load
torque. Each subsystem is powered by a time-varying power
supply. Additionally, we activate and deactivate both converters
to verify the output voltage compensation and the inductor
current distribution. The performance of the proposed controller
is shown to be robust with respect to interaction, un-modeled
nonlinearities, and un-modeled dynamics, that is demonstrated
by experimental evidence.

I. INTRODUCTION

Decentralized control of complex interconnected systems
has been a challenging and important problem over the years.
In recent times, the problem has gained renewed interest in
the context of power electronics thanks to needs in efficient
management of renewable energy-based mini-grids as well
as other important applications for DC-DC power Converters
based low demand ecologically oriented, self-sustained, energy
systems.

Local controls are the basic category of microgrid controls.
The main usage of local controllers is to control microsources.
This type of controllers is aimed to control operating points of
the microsources and their power-electronic interfaces without
communication systems. No communication systems result in
simple circuitry and low cost. The measured data for local
controllers are local voltages and currents [1]. The local
controllers must also ensure the plug and play function of
microsources.

The control problem in a power network with parallel power
converters (see Liu, [2]), is that of keeping the voltage value of
the load at a constant desired value. The load is represented by
a fixed resistor value, in parallel with an ideal current source,
which acts as a perturbation for the system. A decentralized
controller design is proposed for each of the control agents

in charge of the converters conforming the interconnected
power converter system. Regarding the interaction with the
other converters and the disturbance represented by the ideal
current source as an unified term, they proceed to estimate
this interaction in order to make an online adaptation on the
set point of each converter. This is shown to accomplish the
control objective. However, the problem of a time varying
load demand is not considered and the rejected external
perturbation is constant. A similar work, presented in [3], uses
decentralized adaptive back-stepping controllers to regulate the
current delivered by each power converter to the load, the
system structure is the same as in [2]. In this work, changes
to the desired current output are considered and the external
perturbation is the same as in [2].

Most available control methods for modular converters
employ either droop control or active sharing [4]-[6]. Due
to the limited voltage regulation of droop control, active
sharing methods have been explored. The usual objective is
uniform sharing. Previous research has explored a master-slave
approach [7], frequency-based schemes [8], sensorless current
mode (SCM) control [9], and other current mode control
approaches. Active Disturbance Rejection Control (ADRC)
is a well established and mature robust feedback controller
design methodology, see [10]-[12].

In this article, a decentralized backstepping based controller
is proposed for the local trajectory tracking control problems
defined on a simple but representative interconnection of two
power converters jointly serving an uncertain dynamic load
and a time-varying power supply. A Generalized Proportional
Integral observer (GPI) is used to calculate an artificial variable
of the linealized average model by exact linealization. The
unknown variations of supply voltage and the interconnection
disturbance can be on-line estimated and immediately canceled
from each individual subsystem model dynamics.

This paper is organized as follows. Section II presents the
mathematical model of the interconnected boost DC-DC power
converters. This section also introduces the analysis of the
unknown interconnection disturbance. The problem Formula-
tion, the robust backstepping tracking controller design and
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Fig. 1. Electronic circuit of two interconnected boost DC-DC power convert-
ers powered by variable voltage level and feeding a DC motor

the main result of this paper is presented in Section III. In
Section IV, the experimental results is explained, also verifies
the performance of the proposed controller, subjecting the load
disturbances converter, supply voltage variations and faults, in
order to verify the robustness and stability of the proposed
controller. Finally, Section V presents the conclusion of this

paper.

II. INTERCONNECTED BOOST DC-DC POWER
CONVERTERS

Consider the interconnected set of two boost DC-DC power
converters shown in Fig. 1. The distributed control objective
is to regulate the output voltages, namely v; and v, and share
equitably the current demand (¢,,). The DC motor current
demand is assumed to be strictly positive and time varying
due to an unknown torque applied to DC motor. The circuit
feeding the DC motor and the dynamic characteristics of
the motor are completely unknown. In fact, the load current
demand represents an external unknown disturbance sink for
both converters. To simulate the behavior of a photovoltaic
array, the power supplies of the power converters are also time
varying (E(t); and E(t)2).

The boost DC-DC power converter average model is de-
scribed by,

di
Ld—z = F —ugv
dv . v
C@ T Mg

where g, smoothly takes values on the closed interval [0, 1]
of the real line [13]. The understanding is that ¢ and v
represent the average input current and average output voltage
respectively. The average model of the boost converter is
differentially flat, with flat output y given by the total average
stored energy, defined as: y = 1Li> + 2Cv% We remark
that the average variable v is a non-mininum phase output
(See Sira-Ramirez-Ortigoza, [14]). The average model of the

interconnected system is given by the following nonlinear set
of differential equations

d.n
Ln (;t En - uav,nvn (1)
dv v
C, — = .7 o —_— 2
"t InUagv,n R, ” Ragt )

where n = {1,2} is the number of corresponding converter
and R4 is the following

U,

a 3
Ragt L+l 3
Ruyt = Ri1vg + Rogvy — 1 R11 Roo @)

tm a2 + i Ry

In eq. (4) we can see the influence of both converters in
the load impedance, together with the motor impedance. The
motor armature inductor current is the sum of I; and I5. So
if we consider that v; = v, we have the following

im 22
L= mr 5
! Ry + Roo ©)
tm 11
I = —— 6
2 Ri1 + Rao ©
S Ryi1v2 + Roav1 — i R11 Rao 7
" Ri1 + Rao

The DC motor dynamics is described by,

di

La% = _ZmRa - kmxm + Um (8)
dx,, .

JW = 7Bl'm + kml7n — T (9)

where i, represents the armature inductor current and z,, is
the angular velocity of the motor shaft.

III. PROBLEM FORMULATION AND MAIN RESULT

Thanks to the fact that the average boost converter circuit
controlled dynamics is differentially flat, with flat outputs
given by the total stored energy of the converters, i.e. y, =
% (an% + C’nvﬁ), we can propose an indirect control scheme
that regulates the inputs-to-flat outputs so that the voltages
converge towards desired nominal trajectories. The system
model described in (1)-(2), can be seen as two separator
models (one for each boost converter), if we considered to
R4t as exogenous disturbances unknown. For this reason the
controller designed for (1)-(2) when n = 1, is similar than the
controller when n = 2. Under the above considerations, we
rewrite the dynamic model of boost converter by using exact

linearization as follows,

1 1
2
. . (%
Yin = EZn - R7n (1 1)
yl,n - an(v) + Bn (7/7 U)uav,n (12)



where

(RnEn Cyn + 2Lnin)vav,n

Bulive) = - o e (3
E? 202
a,(v) = L—nJrRTZLCn (14)

We known that R, (t) represents an unknown time-varying
impedance which depends of the DC motor load and the
interconnection effect of the other converter. The key step
in the design of the control scheme is to include Rqq:(t) in
an(v), that is to say

i (1) E? 202

Oy (v) = —

L, (Rn H Ragt(t))2cn

In this way, using the backstepping control technique, we
obtain the following control law for the converter n,

15)

o = m[—an<v>—clzl,n—zl,n—cQZQ,ml,n} (16)
where

S = Yin— Tim (17)

Am = Gin— Tin = Y20~ Tin (18)

2o = Y2ntC121n+ ?1,71 (19)

c1 and cy are positive constants greater than zero and ¥ ,, is
a smooth path from a seventh order Bézier polynomial.

As noted in (15), we can see that the &, (v) value de-
pends on the load disturbances (Rqg¢,»(t)) and supply voltage
variations (E,,(t)). Therefore, in order to compensate these
disturbances, we propose to estimate &,(v) using a GPI
observer. The GPI observer is obtained from the average model
equations (1)-(2), as follows,

din . )
% = Y2n Tt )‘3(y17n - yl,n)
dis ) R
Zjita’rl = Mn + 671(@; U)uav,n + )\2(y1,n - yl,n)
dm .
% = Mo+ /\1(y1,n - yl,n)
dn N
51" = oW1 —G1n)
then 7)1 ,, is replaced in the control law,
1 . o
Ugv,n = m[_nlm(v) —C1Z1,n — R1,n — C222.n + yl,n]

(20)
According to the backstepping controller design process [15],
for demonstrating stability [16], we get the second proposal
of Lyapunov, as follows

1 1
Vi(z) = 52’%—1—5,23 >0
14 (Z) = _012% + 22 [21 + ap (U) + Bn(zy v)uau,n+

ey

C1Z1,n — C222.n T Y1

then, the control law (20) is evaluated in (21)
V= —clzf — czz%n + zo(n (V) — M m)
—_———
=Aoy (v)

in other words

V = —azi- CQZin + z2Aay, (v)
= —27Cz—z"Me, 22)
where
C =diag(ci,c2), M"=[0 1] (23)

Expressions (22) and (23) will be used to prove the stability in
closed loop of the substantially disturbed system, as follows

Proposition 1: Consider the perturbed system (1)-(2) with
the feedback backstepping tracking controller (20). Then, the
tracking error dynamics (22) defines an input-state stability
(ISS) mapping considering e, as an input and z as state.

Proof : Consider the positive definite Lyapunov candidate
function

1 1
V(z) = 5;2% + 5:/:3 >0

whose time derivative along the trajectories of (17) and (19)
is given by

(24)

V(z) = —2"Cz — z"Me, (25)

where C and M are given in (23). Notice that C is a diagonal
matrix positive definite, with its diagonal elements are greater
than one, then it can be shown that e, = 0 implies that z = 0
is a globally exponentially stable equilibrium since

V(z) = —2"Cz < 0 (26)

On the other hand, if the error of load torque estimation e, # 0,
then (22) is given as follow:

V(z) = —(1 - ¢)z' Cz—¢zTCz — zTMea

with ¢ > 0 being a positive constant which belongs to set
(0,1). Thus, we obtain

V(z) < —(1—¢)z"Cz <0
whenever (using the Young’s inequality), we write
1
#zTCz >\|zT|* + B|M\2|ea|2 >z"Me,  (27)

where the norm of matrix |M| = 1, while the value of
A € {Xo, M1, A2, A3} depends on the gain values of the GPI ob-
server. Thus, after some algebraic manipulations, and using the
following property: kin(C)|z|?> < 27Cz < kpae(C)|z]?,
from (27), we obtain an explicit bound for e,

leal >z > lea]
2 ¢kmzn<c>)\maa: N - 2\/ (bkma:v(c))\mzn

where A, is the smallest eigenvalue of the GPI observer
and k4. (C) is the largest eigenvalue of the C matrix. Then,
applying the Theorem 5.2 in [17], it can be proved that the
map e, — z is ISS. The following remarks, borrowed of [18],
are in order with respect to the Proposition 1:
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Remark 1: The load torque estimation error e, is asymp-
totically converging toward a small as desired disk in the
observer estimation error phase space, provided the gain value
Ao, A1, A2, Az > 0. This result states that no matter how the
observer, for obtaining e, , is designed, convergence of the
error to a small as desired disk near to zero guarantees that
the control error z will also tend to a small desired disk near
to zero, i.e., a separation principle for the proposed robust
position backstepping tracking controller is established.

Therefore, we see that the error vector z(t) is asymptotically
converging toward a small desired neighborhood of zero. Our
system in closed loop exhibits excellent tracking features in
the presence of unknown disturbance signals. Customarily, it
is said to exhibit good disturbance rejection properties. Also,
it has good tracking features in the presence of changes in
the plant parameters. In this case, it is said to exhibit low
sensitivity to variations in those parameters. Due to the fact
that our system has both good disturbance rejection and low
sensitivity, we conclude that the closed-loop system is robust
[19].

IV. EXPERIMENTAL RESULTS

The experimental parameters are as follows: Ly = Ly =
4mH, Cl = CQ = 470[1,F, R1 = RQ = 459, R11 = RQQ =
109, By = By =12V, L, = 0.01591H, R, = 6.149Q, k,, =
0.04913, B = 40.92 x 1075N-m, J = 7.95 x 10~5kg.m?.
The controller code is implemented on a DSP, using the
dSPACE equipment (see Fig. 2). The reference trajectory 91,
is adjusted so that the output voltage of the converters v; and
vy varie smoothly from 15V to 25V at the same time.

As seen in Fig. 2, we designed and programmed two
algebraic estimators, to see the behavior of the output load
and supply voltage in each converter (the design of these
estimators is explained in [13]). This data is not used by the
proposed control scheme. With this information, we can see
the magnitude of the disturbances in the tests.

In the first test, an arbitrary torque is applied to the motor,
this perturbation load is shown in Fig. 4.

The signals in Fig. 5-(A) show that the output voltage of
both converters is kept at the reference level (only 0.25V drops

dSPACE
conections

— Converter 1
60f -+ Converter 2

0 2 4 6 8 10 12
Time [s]

Fig. 4. Exogenous perturbation load estimated in each converter, under
variation of torque applied in the DC motor.
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Fig. 5. Controller response under variation of torque applied in the DC motor:
(A) output voltage response, (B) inductor current response.

during the applied torque). There is also a proper distribution
of currents (see Fig. 5-(B)).

In the second test, in each converter, we applied a variation
in the voltage level of power supply (£6.5V). First we apply
this variation in the converter n = 2 and then the converter
n = 1, when the output voltage of bot converters are 25V, as
shown in the graph Fig. 6.

As seen in Fig. 7-(A), the variations are minimized in the
output voltage of the converters (£90mV"). The graph in Fig.
7-(B) it shows that the controller adjusts the currents i; and
1o to maintain the level of output voltage of both converters.
That is to say, it can be seen that when the supply voltage of
a converter is decreased, the corresponding inductor current is
increases proportionally and vice versa. This is to maintain an
equitable distribution of power supplied by each converter.
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Fig. 8. Output voltage response of both converters when shut down one of
the converters at once: (a) shut down the Converter 1, (b) output Voltage
of the Converter 2, (c) reactivation of Converter 1.

Finally, we shut down one of the converters to see whether
the other compensates for this fault. In this case, a fault or
disconnection is applied in one of the converter module. A
second later, we reactivated the same converter to see the load
distribution maneuver of both converters. The latter simulates
that a new converter module is added. The output voltage
response shown in Fig. 8.

The graph in Fig. 8 shows that the enabled converter
maintains the reference output voltage level when the other is
turned off. The graph in Fig. 9 shows that when one inverter
is turned off, the other raises the current in the inductor to

Inductor current response
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1k Converter (© |
z {'—1 (@)
0.5 i d
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Fig. 9. Inductor current response of both converters when shut down one of
the converters at once: (a) shut down the Converter 1, (b) Inductor current
compensation of the Converter 2, (c) reactivation of Converter 1.

compensate the disturbance. When the converter is activated
again a distribution of current is observed. In the latter case,
it is observed that the active converter, detects when the other
is activated and then interact with each other, until they reach
a balance of each power supplied to the load. In tests, this
interaction takes about 100ms (see Fig. 8).

V. CONCLUSION

In this paper, the capabilities the proposed scheme for con-
trolling, in a decentralized fashion, an interconnected system
constituted by two nonlinear subsystems, exhibiting highly
nonlinear interconnection effects, power supply variations and
shut down of one of the converters, was analyzed. It was
shown, by means experimental test, that the proposed approach
has a robust behavior with respect to non modeled dynamics,
external time varying disturbances and uncertainty arisen from
the interactions between the subsystems. Moreover, by the na-
ture of the proposed approach, the control agents accomplished
their control objectives in a decentralized manner, i.e., they did
not need any exchange of local information to accomplish their
particular assigned tasks.
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Robust Nonlinear Adaptive Control of a “Boost”
Converter via Algebraic Parameter Identification

Jests Linares-Flores, Member, IEEE, Arturo Herndndez Méndez, Carlos Garcia-Rodriguez, Member, IEEE,
and Hebertt Sira-Ramirez

Abstract—This paper presents the design of a robust nonlin-
ear adaptive controller for trajectory tracking maneuvers of the
nonminimum phase output voltage on a dc-to-dc “boost”” power
converter with uncertain time-varying parameters. The unknown
parameter variations concern both the resistive load and the input
voltage supply value. A generalized proportional-integral (GPI)
indirect control, exploiting the flatness property of the system,
performs fast adaptations on the feedback controller and on the
desired output reference trajectory owing to a fast online algebraic
parameter identification procedure. The required updating of the
algebraic parameter identification process is periodically triggered
to cope with the time variations of the unknown plant parameters.
The proposed control scheme is shown to be quite effective for han-
dling the significant plant uncertainties when tested through ex-
periments on a laboratory prototype. An adaptive linear quadratic
regulator optimal control based on feedback linearization was
designed in order to compare its performance against that of the
proposed GPI adaptive scheme. An integral square error index
was used for the evaluation.

Index Terms—Algebraic estimation, boost power converter,
feedback linearization control.

1. INTRODUCTION

NE of the main reasons for using a de—dc power converter

in a power supply system is the high efficiency regarding
its input—output energy conversion [1]. In a boost converter,
the output voltage, which is the variable to be regulated, is a
nonminimum phase output (see [21] and [24]). This feature tra-
ditionally forces the consideration of indirect control schemes,
such as that designed on the basis of the first-order inductor
current dynamics or, alternatively, of the second-order dynam-
ics of the ideal total stored energy. However, when the para-
sitic diode voltage is considered, the controller design based
on the unmodified total stored energy is no longer feasible.
Additionally, if the system is affected by unknown fluctuations
in the values of both the resistive load and the supply input
voltage level, then the controllers lose performance quality
(see [18]). These parameter variations, which are rather com-
mon, may be due to the converter being powered by a solar
panel [20], by a hydrogen fuel cell [26], or, in the best of cases,
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by a fading dc voltage source [27]. There are nonlinear averaged
models which efficiently describe, in an approximate manner,
the dynamic behavior of the real converter [2]. In some cases,
these models are sufficient to derive robust feedback control
laws (see, e.g., [29] and [30]).

The main contribution of this work is to propose a design
methodology for robust adaptive control schemes for output
trajectory tracking in nonlinear nonminimum phase outputs,
in systems such as the dc-to-dc “boost” power converter. The
novelty resides in the inclusion of two uncertain time-varying
parameters: the input source voltage and the resistive load.
Fast adaptation is achieved via algebraic identification tech-
niques. The control scheme is based on an indirect generalized
proportional-integral (GPI) control approach which directly
regulates the flat output of the nonlinear average boost converter
model inducing the desired regulation on the nonminimum
phase output (see [5]). The boost converter plant is assumed
to be uncertain due to the presence of unknown input source
voltage variations and unknown resistive load variations. The
estimation of the input source voltage value and of the output
load is carried out, in an online fashion, via the algebraic ap-
proach to parameter identification which is known to be a reli-
able nonasymptotic closed-loop identification method (see [6]).
Unlike the asymptotic observers, the algebraic estimators do
not rely on asymptotic convergence arguments and Lyapunov
stability theory. These identifications are nearly instantaneous
in nature. Their design turns out to be easier than those of
many adaptive schemes [12]. Other advantage is that they do
not need statistical knowledge of the noises corrupting the data
(see, e.g., [8] and [9] for linear and nonlinear diagnoses). The
algebraic identification method has already been compared with
standard recursive identification algorithms, showing that the
unknown parameters are obtained in a substantially shorter time
period [10]. Given that the algebraic parameter identification is
quite fast, the estimated values are accurate enough so that they
can be readily used by the controller in order to accomplish
a given task. It may be shown that, owing to the almost
instantaneous nature of the algebraic identification procedure,
it does not require the classical “persistency of excitation
condition,” characteristic of slow parameter convergence in
traditional adaptive control schemes. This is replaced by an
algebraic consistency condition which avoids singularities over
small open intervals of time (see [6]). Contrary to persistency
of excitation which is known to fundamentally interfere with
desired control objectives and is to be sustained, typically,
over rather long periods of time, the algebraic requirements
are to be valid only during the small time interval that is

0278-0046 © 2013 IEEE. Personal use is permitted, but republication/redistribution requires IEEE permission.
See http://www.ieee.org/publications_standards/publications/rights/index.html for more information.



4106

L u=1 | VC
E 1t i u=0 Vr 1 R
== TC L
_|_

Fig. 1. Switched boost converter including the diode forward voltage source.

required to compute the parameter via a static formula. After
parameters are determined, the identification process may be
permanently stopped if parameters are known to be perfectly
constant. Otherwise, one may let the process be reinitialized
at a later time, provided degradation on performance may
be attributed to ongoing parameter variations in time. The
angular velocity control of dc motors in the dc-to-dc-power-
converter—dc-motor combination has been also treated in [16]
using algebraic parameter identification. The method has been
recently employed in the accurate control of nonlinear magnetic
levitation systems [19] with time-varying control input gains
via reinitialization periods matching the sampling times. This
paper is organized as follows. Section II presents the boost
converter model including the parasitic diode voltage. The
main features of the average model are also established. The
flatness of the system is demonstrated, and a parameterization
of equilibrium points is carried out in terms of the desired
output voltage. The fast adaptive trajectory tracking problem
is formulated, and the main assumptions are stated. Section III
presents the main result concerning the specification of the
adaptive feedback controller based on fast online algebraic
parameter identification of a GPI controller designed for the lin-
earized adapted system. In order to emphasize that the proposed
algebraic identification can be carried out independently of the
preferred linear feedback controller, a linear quadratic regulator
(LQR) control law is also designed for the linearized system,
and its performance is evaluated under severe variations of the
unknown parameters. Section IV is devoted to experimental
results. The performances of the proposed controllers are eval-
uated via an integral square error (ISE) index. The conclusions
are gathered in Section V.

II. BooST CONVERTER MODEL
A. Switched Boost Converter Model

Consider a dc-to-dc power converter of the “boost” type, in-
cluding the forward voltage vy ascribed to the diode operation,
shown in Fig. 1. Using Kirchhoff’s current and voltage laws,
the following switched model of the system is readily obtained:

di

L% = —ulve +vp) + E (1)
d’UC . Vo

- - = 2

C I wiy, R, (2)

where iz, is the (input) inductor current. v is the (output)
capacitor voltage, vp is the diode forward voltage, F is the
supply input voltage level, L is the induction parameter of
the input circuit, C' is the capacitance parameter of the output
circuit, and Ry, is the load resistance. The variable u denotes the
switch position function, acting as a control input to the system
and taking values on the binary set {0, 1}.
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B. Average State and Input—Output Model

Let 21 and =5 denote the average inductor current and the
average capacitor voltage. The average boost converter model
is just a copy of the switched model with the discontinuous con-
trol input u replaced by the continuous average control input,
denoted by u,,. The average control input u,, takes values on
the closed interval [0, 1] and is frequently interpreted as a duty
ratio function in pulsewidth-modulation-controlled converters
and as the equivalent control in sliding-mode-controlled con-
verters (see [24]). One obtains

d

L% = — Uy (2 +vp)+ F 3)
diL’z T2
2 ey — 22 4
at TRy @

The output variable x5 is a nonminimum phase output, while
the inductor current x; is a minimum phase output. The stabi-
lization of x5 can be accomplished via an indirect strategy, i.e.,
via stabilization of z; to a suitable corresponding equilibrium
point or else via stabilization of the linearizing output or flat
output to a compatible equilibrium.

The average system model (3) and (4) is flat (see [4] and
also [23]), with flat, or linearizing, output given by a smooth
function y = h(z) represented by a suitable modification of the
average total stored energy

1 1
y = h(z) = §Lx§ +5C (w2 + vp)?. )
All variables in the system, i.e., x1, 2, and wu,y, are, in
principle, differentially parameterizable in terms of the artificial
endogenous output y. This means that all the system variables
may be written as a function of y and of a finite number of its

time derivatives: y and ¢j. Consider the expressions

1 1
y=5Lat + 5C(w2 +vp)? (6)

j = By — 22T vr) ™
Rp
The aforementioned set of nonlinear algebraic equations in the
average state vector (1, z2) qualifies as a local diffeomorphic
state coordinate transformation. Indeed, the Jacobian matrix of
the transformation is given by

0 |y| _ [ Lay
orlyl | E
The transformation (6) and (7), as depicted in Fig. 2, can
be locally inverted for all points to the right of the vertical

asymptote, i.e., x;1 = —Rp,FC/2L, and above the negative
branch of the hyperbola, in the (1, z2) plane, given by

C(xa +vp)
fRiL(ZxQ +oup)

®)

_UF(RLEC+ L.Z‘l)
R EC + 2Lz,

To = (9)
The shaded area in the figure defines the area of validity of the
state coordinate transformation (6) and (7). In fact, the area of
actual operation of the converter is circumscribed to an open



LINARES-FLORES et al.: ROBUST NONLINEAR ADAPTIVE CONTROL OF A “BOOST” CONVERTER

AX

-R,EC

L 0 X,
g
2

-V,
-R,EC i
2L

Fig. 2. Region of existence of coordinate transformation.

portion of the first quadrant in the plane (x1,x2). This oper-
ation area is properly contained in the area of nonsingularity
of the previously defined state coordinate transformation. In
the region of operation of the boost converter, one solves for
(21, x2) in terms of y and g. In turn, the use of any of the state
equations (3) and (4) in the average system model would allow
one to compute the average control input u,, as a function of y,
y, and §j. However, in this particular instance, these operations
cannot be explicitly performed, and they can only be carried
out in a numerical fashion. Thus, instead of solving for such
variables, advantage is taken of the fact that the modified total
stored energy vy is relative degree 2. One proceeds to produce
the implicit second-order dynamics for the flat output y in
terms of the original state variables (x1, xz2) and of the average
input variable u,,. One obtains the following state-dependent
input—output model:

§=a(x) + B(2)uay
B(z) = — (RLEC +2Lz1)x0 + vp(RLEC + Lay)
e LR.C

E? (2332-1—1}1:')3?2
= _— 10
R (10)

Note that the equilibrium point for the modified average total
stored energy y, parameterized in terms of a desired constant
output voltage s, is obtained, after using y = 0 in (7), as

(Tg + UF) (R%EQC + Lfg)
QR%EQC '

Y= Y
This static parameterization allows for the specification of a de-
sired nominal average rest-to-rest maneuver y*(¢) for the modi-
fied total stored energy starting from a given initial equilibrium
value ¥, ;. toward a final desired equilibrium value %, ;. The
initial and final equilibrium values are in correspondence with
the desired initial equilibrium value 75 ., and the desired final
equilibrium value T2 g, Of the output capacitor voltage x»
(see [22]). The system parameters Ry, and E are assumed to be
continuously varying in an unknown manner. These parameters
are required to calculate the rest-to-rest reference trajectory for
the flat output and the gains in the feedback control law. Two
fast algebraic estimators are designed in the main body of this
paper, one for each parameter.
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C. Fundamental Assumptions and Problem Formulation

Consider the following assumptions.

1) The load resistance 2, and the supply voltage level I are
unknown time-varying quantities.

2) The average state variables x; and x5 are available for
measurement. Hence, the modified stored energy y and
its time derivative g can be accurately computed once Ry,
and F are known. For this, one takes the actual current
and voltage values as sufficiently close approximations to
their average values.

3) The diode forward voltage v is constant and nominally
known. Similarly, the parameters L and C are constant
and known.

4) A rest-to-rest desired reference trajectory for the flat
output y, denoted by y*(¢), is obtained by using the pa-
rameterization (11) in terms of the desired initial and final
output voltage equilibrium values denoted by T2 jnit =
Vinit and @2 final = Viinal, respectively, as explained in
[22]. This parameterization involves the unknown param-
eters Ry, and E. A change in such parameters causes a
corresponding change in the flat output reference trajec-
tory y*(t). However, the unknown time-varying parame-
ters Ry, and F do not affect the desired equilibrium values
T2,init = Vinit and T2 final = Viinal, which remain fixed
throughout.

The adaptive trajectory tracking problem for the uncertain

boost converter is formulated as follows:

Given a set of desired equilibrium values (T2 init,
T2 final) = (Vinit, Viinal) for the boost converter output
voltage xo, it is desired to smoothly transfer the initial
equilibrium voltage Vi, (valid prior to t,;;) toward the
final equilibrium voltage Vi, (valid after tgy,,1), during
a finite time interval: [tinit, tanal] C [to, 00]. In order to
achieve this, devise, under all the previously stated as-
sumptions, an average state feedback control law for .,y
such that the corresponding flat output reference trajec-
tory y*(t), parameterized according to (11), is accurately
tracked, regardless of the time-varying values of both the
load resistance parameter Ry, and the supply input voltage
level E.

III. MAIN RESULT

The solution strategy consists in indirectly solving the rest-
to-rest output voltage trajectory tracking problem xo — x5(¢)
via the tracking of a corresponding rest-to-rest trajectory on the
modified total average stored energy y, which, as a flat output,
is devoid of zero dynamics.

In linear algebraic parameter identification theory (see [6]),
it is shown that the online estimated values of the unknown
parameters can be precisely obtained after a very small time
interval of time of length € > 0. This determination involves a
static formula requiring only inputs and outputs and iterated
convolution integrals of such variables. The fundamental as-
sumption, as in many online parameter estimation techniques,
is that the model of the system is quite well known. In
nonlinear systems, quite often, one has to rely, for algebraic
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parameter identification, on measurements of states, inputs,
and, possibly, outputs of the uncertain system (see [8]). The
proposed adaptive feedback controller may start, at time %,
its performance including wrong estimates for the parameters
(although possibly using “educated” initial guesses). As the
system starts to evolve, the availability of the input signal
and of the output signal, being processed by the formula,
immediately yields an accurate online closed-loop calculation
of the unknown parameters. This requires no classical conver-
gence conditions of traditional adaptive control (persistency of
excitation, for instance). Although the computation formulas
for the parameters turn out to be, indeed, singular at time ¢ = %,
in the lapse of a quite small time interval [to, to + €], they yield
the right parameter value provided the signal-to-noise ratio is
sufficiently high. An invariant filtering procedure is usually
invoked to better this ratio in noisy cases (see [11] and also [8]).
Due to the possibly time-varying nature of the unknown pa-
rameters, a reinitialization, or resetting, procedure has to be
implemented in the parameter calculation process. A good
choice is that of periodic resettings occurring sufficiently often,
for example, every 7" seconds. A fast adaptation process may be
implemented which proceeds to readily substitute, at each time
to+ kT +e=1tr+¢, k=1,2,..., these model-based param-
eter calculations into a certainty equivalence feedback control
law derived under the temporary assumption of perfectly known
parameters. The details of the algebraic parameter estimation
process, used in this paper, are explained in the next section,
after the sketch of the proof of the following theorem.
Theorem 1: The nonlinear feedback adaptive controller

Uay = B [—a(z) 4 v]
where
B(x) o (RLEC+ 2Lx1)xs +UF(RLEO + Laxy)
- LR.C
a(m)= £ 4 Qa2 top)z

L R2C

asymptotically exponentially drives the controlled output volt-
age of the system x5 from the given initial value T (tinitial)
toward the final desired value Ts(tfn.)) in a finite amount of
time tfinal — tinitial, provided the auxiliary feedback control
input v is given by [7]

v=i"(t) = k3 [9(t) — 9" ()] — k2 [y(t) — y" ()]
— k1 [ [y(r) —y* (7)) dr
/
— ko o) dodr (12)
[ [

where y and y are given by (6) and (7), respectively, and
the piecewise constant estimated values Ry (t) and E(t) are
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obtained from the following periodic algebraic identifier with
€ being a small positive real scalar parameter:

E(t;C 1),
W (eLay(ty +€)
+2z1(tr +€)),

. fort, <t <tp-+e
E(t) =
forty, +e <t <tpi

fort, <t <tp-+e
forty +e <t <tp4

Rp(t) = {RL(tk 1>

(tk +€) CZg (tk +€)

with E(to) and Ry (to) being the initial arbitrary guesses of
E and Ry, and z(t + €), zo(tr +€), and z3(t; + €) being
the solutions obtained at time ¢ = ¢;, + € of the following pure
integration equations, with initial conditions set to zero at time
t:tk,k:LQ,...Z

Z21 = —t) (1 — uay(?)) (22(t) + vr) —
=Cxa(t) + (t — tr) (1 — uay(t)) 21(¢)

23 = (t — tk).’EQ(t)

Ll’l (t)

13)

Proof: The closed-loop system for the flat output dy-
namics, using the adaptive feedback control law given in the
theorem, may be written in general terms as follows:

(a(2)~a(2)) Alw) —alx) (D) - B(a))
B(a)

= +

o,
B(x)
(14)

The net result of the fast algebraic parameter identification
process is that, in the closed-loop model (14), the “conver-
gence” processes &(x) — «a(x) and S(z) — [B(x) take place
very rapidly, i.e., within an e interval. The closed-loop flat
output dynamics after t = ¢ + € closely coincides with the
ideal second-order controlled system

y=uv (15)
during the rest of the interval [t + €, t541] for all k.

The desired adapted flat output reference trajectory y*(¢) is,
indeed, tracked by the linear feedback controller of the GPI type
(see [5] for the theoretical foundations of GPI control)

v =ij*(t) = ks [9(t) — 9" ()] = k2 [y(t) — y"(¢)]
t

—hy / y(r) — v (7)) dr

0

o[

with y and y given by (6) and (7), respectively. The integrodif-

ferential relation (16) exhibits the following closed-loop char-

acteristic equation for the tracking error signal e = y — y*(¢):
d* a3 d?

d
o e(t )+k‘3dt3 e(t )—&—kgﬁe( )+k1%e(t) + koe(t) = 0.

o)|dodr (16)
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The evolution of e(t) will asymptotically exponentially con-
verge to zero if and only if the coefficients of the linear feedback
tracking controller are chosen in such a manner that the char-
acteristic polynomial of the closed-loop system is Hurwitz, i.e.,
all roots of the polynomial p(s), in the complex variable s € C

p(s) = st 4+ ks 4 kos® + kys + ko 17
lie in the left half of the complex plane

ks = 848.4
ky =7.6356 x 107

ko = 3.59945 x 10°
ko = 8.1 x 10°.

The pole placement in the closed-loop system is

P12 = —212.1+£212.15 p3,4 = —212.1+£212.13.

Therefore, the tracking error e(t) in closed loop is asymptoti-
cally exponentially convergent to zero.

In order to show that the proposed algebraic parameter iden-
tification suits any other suitable control strategy, we examine
next the performance of the proposed algebraic identification
scheme in the context of an LQR controller.

A. Optimal LOR Controller With Algebraic Adaptation

From (6), (7), and (10) and according to Theorem 1, an
average tracking controller of the form
1 .
Uay = = [*01(1') + ev]
T b

Blx) #0
yields a completely controllable and exactly linearized dc-to-dc

boost converter system in the new coordinates y = [y ¢]T =
[y1  y2]T which is in Brunovsky canonical form

(18)

d 0 1 0
dty_(O O>y+<1)v. (19)
The desired reference trajectory dynamic is given by
vy =Ay"+Bv" (20)

From (19) and (20), we have that the tracking error dynamics is
described by

él (t) = €9 (t)

éa(t) = eu(t).

By means of e, which is the input error of the tracking con-
troller, we design an LQR tracking controller for the aforemen-
tioned second-order system, which minimizes the performance
index

2y

1 [e'e]
J= 5 / (eg Qe, + el Rey) dt (22)
0

with Q being a positive definite weighting matrix and R being
a strictly positive weighting scalar, which is given by

e, = —')/Tey = —R’IBTPey

4109

where the gain matrix P is obtained as the positive definite
solution of the following algebraic matrix Ricatti equation
(see [17]):

AP+ PA-PBB"P+Q=0. (23)

B. Calculation of the Adaptive LOR Controller Gains

Weight matrices of the performance index Q and R are
chosen as

1E3 0
~—
— =aq1 —
Q= 0 1El1 R=2. (24)
——

=q2

Thus, g; is the weight corresponding to the power error variable
ea = Y2 — Y5, while go is the weight for e; = y; — 7, which
corresponds to the energy error variable. The weights are
established according to the importance of each state variable
in the control action. These weights can exert a stronger control
action in one state than another to seek for appropriate tran-
sient and steady-state performances. The minimization of the
cost function (22) is set by Q and R. The value of R is a
scalar factor for feedback signals. The higher the coefficient
q;, the stronger the minimization of the error variable (see
[17]). We have selected a greater value for ¢o than for ¢,
because the respective error variable e; is the error of the flat
output and this is the variable that has allowed us to control
the output voltage. We chose a sufficiently large value ¢; for
obtaining a good transient response of the system with a stable
performance

iy = —— [~6(z) + ]

Bx)
v =" (t) — (22.36) KExl - 362(%;;”’7)) - y*(t)]

L

— (22.36E4) B (Lx%+C(x2+vF)2)—y*(t)} . (25)

The parametric values obtained via the algebraic identification
method play an important role for the voltage tracking task.
Without these estimated values, the controller could not per-
form at all, particularly when variations do occur in the supply
voltage and the resistive output load of the boost converter. On
the other hand, the roots of the characteristic polynomial in
closed loop are

r1 = —0.0001 ro = —2.2360 x 10°.

Therefore, the tracking error e(t) in closed loop is asymptot-
ically exponentially converged to zero. This means that the
system response is overdamped; hence, the damping coefficient
is greater than one (¢ > 1).
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C. Algebraic Estimation of Ry, and F/

According to the general definition of identifiability of Diop
and Fliess [3], in a linear system, the unknown parameters are
algebraically identifiable if and only if they are observable, i.e.,
when they can be expressed as an algebraic function of the in-
put, the output, and a finite number of their time derivatives. In
general, in the nonlinear case and if differentiations are forbid-
den, it is necessary to know the input, possibly the output, and
several components in the state vector. In the case of the boost
converter, it is specifically necessary to know the state variables
(z1,22) to solve the parameter identification problem associ-
ated with the load resistance and the input source voltage value.
The algebraic methodology requires a rather precise knowledge
of the model of the plant as in every identification scheme.

The algebraic approach to parameter identification is a
model-based method for obtaining an exact static formula for
the unknown parameters. These formulas are obtained via spe-
cific algebraic manipulations carried out on the model equations
using appropriate iterated convolutions with powers of time.
These are known to eliminate the influence of initial conditions
and, possibly, via previous time differentiations, the classical
perturbations, i.e., step inputs, ramps, etc. A set of algebraically
identifiable parameters can be calculated along a dense set of
trajectories, called persistent trajectories [3]. According to the
algebraic definition of persistent trajectories given in [6], the
proposed trajectories in this paper are persistent. We assume
that (1) and (2) represent the most precise available model of
the plant.

Assume then that L, C, and vr are known constants, the
states x; and o are perfectly measurable, and F and Rj, are
unknown time-varying quantities. It is possible to devise an
algebraic identification algorithm for the fast computation of F
and Ry . The procedure uses small calculation windows starting
at the resetting time ?;, and lasting for € units of time. During
these small time intervals, the unknown parameters are assumed
to remain nearly constant. Thus, under this assumption, multi-
plying (1) by (¢t — ;) and integrating with respect to time on
the interval [ty t], we have

t

L/(J - tk)%da

tr
t

_ /(a 1) (1= e () (w3(0) + vp) dor

23
t
+ E/(a —ty)do
tr

These elementary algebraic operations allow us to eliminate the
dependence on initial conditions at time ¢y, and also, they avoid
knowledge of the time derivative of x;(t). Integrating by parts
and solving for F, an algebraic estimator for this parameter is
given by

- E(tk’*l)7
E(t) = { 21 (tgte)

dy (tk+€) ?

fort € [tk,tk + 6)

forty, + e <t <tpir (26)
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where

ni(t) =L | (t —tg)x(t) — /Il(O')dO'

ti

t

+ /(0 — 1) (1 = e (0)) ((0) + vp) do

di(t) = (t —tg)?

ty =kT, k=0,1,2,....

Similarly, the algebraic estimation of R, for the interval [ty t)

can be obtained by multiplying both sides of (4) by ¢ — ts,

integrating by parts, and solving for R;,. We have

. Rp(tg_1), fort € [ty ty + €]

Rr(t) =< noltute 27
L( ) { d;g::—teg’ forty +e€ <t < tpq @7

where

t

ng(t) = /((T - tk)xg((f)d(f

ty

do(t) = — C(t — ti)za(t) +C/x2(0)da

t

+ /(U —tr) (1 — uay(0)) 21 (0)do.

tr

Since we assume that the unknown parameters are time vary-
ing, the aforementioned formulas require a periodic resetting
of the parameter calculations at the end of time intervals of
small duration 7. The change of value of the parameters at
unexpected instants of time causes a temporary deviation of
the flat output from its desired reference trajectory. This is
periodically corrected from the recalculation of the parameters
from a different initial time t; = k7" for some k. The periodic
nature of the parameter identification process allows to update
the parameter values in the control law, as they vary. The “reset-
ting” interval 7" should be initially adjusted to the expected time
scale of the expected changes of the load and voltage supply
parameters.

The quantity e represents the length of time that one should
wait until the integral terms in the numerator and denominator
of the parameter identifier have grown sufficiently so as to
have an adequate signal-to-noise ratio allowing a more precise
quotient. The magnitude of ¢ is relatively small in comparison
with that of 7".! In order to sustain the control actions during the
short recalculation interval, the last estimated values (F(t;_1)
and Ry (t,_1)) are temporarily used in the controller until a
new estimated set of parameters is produced. In general, 7" and

IThe determination of e is, generally speaking, dependent upon the signal-
to-noise ratio. Alternatives for this specification may be found in [19].
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Fig. 3. Control scheme for the boost converter.

€ are best selected with some engineering judgment drawn from
the nature of the ongoing experiment.

It is clearly possible to rewrite (26) and (27) as time-varying
linear pure integration systems as in (13). From such expres-
sions, it is straightforward to obtain a purely discrete time
expression of the identifier formulas in terms of the underly-
ing sampling interval ¢, which is, generally speaking, smaller
than the recalculation interval € and, hence, smaller than the
parameter updating interval 7', i.e.,

ts <e<T.

IV. EXPERIMENTAL RESULTS

The experimental platform, shown in Fig. 3, comprises a
boost converter designed to operate in continuous conduction
mode at a 45-kHz switching frequency. A pair of sensors
was devised for measuring the current that passes through the
inductor and the output capacitor voltage. An additional circuit
allowed to enable/disable a disturbance resistive load triggered
by a digital signal. The control algorithm, the algebraic parame-
ter estimators, and the disturbance signal generator were imple-
mented using a dSPACE digital signal processing system and
the Matlab/Simulink program. The complete scheme operates
at a fixed sampling rate of 10 kHz. The nominal values of the
components and manufacturer information about the sensors
are shown in Fig. 3.

By means of two laboratory experimental platforms, we
tested the performance of the algebraic-based adaptive feed-
back linearization controller under two different tracking con-
trollers for the linearized system, namely, a GPI tracking
controller and an LQR tracking controller. The ISE perfor-
mance index evolution is obtained for each one of the two
tracking controller designs under severe time variations of the
resistive load and the supply voltage value.

A. Test 1: Adaptive GPI Versus Adaptive LOR Controller
Feedback Linearizing Controllers Under Supply
Voltage Variations

The adaptive GPI control and the adaptive LQR control laws
were tested using a smooth rest-to-rest output voltage reference
trajectory. Both control laws were tested using a reference
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Fig. 4. Closed-loop performance with source voltage parameter variations.
(a) For output voltage rest-to-rest maneuver. (b) For flat output rest-to-rest
maneuver.
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Fig. 5. (a) Online estimates of the time-varying input source voltage.
(b) Closed-loop performance for the average control input signals with source
voltage parameter variations.

trajectory that softly rises the output voltage from 15 to 24 V
in about 5 s, as shown in Fig. 4(a). The design of the rest-to-rest
trajectory for the flat output y was accomplished using Bezier
polynomials. Fig. 4(a) depicts the quality of the output voltage
signal in a flat-output-induced rest-to-rest maneuver. The flat
output y is shown to accurately track the adapted reference
trajectory directly subject to the drastic time variations of the
voltage supply value E. Hence, the closed-loop flat output
is seen to absorb the parameter variations, due to its depen-
dence on the estimated parameters, while the rest-to-rest output
voltage trajectory is only independently parameterized by the
desired initial and final equilibrium values [see Fig. 4(b)]. In
order to test the robustness of the proposed adaptive controller,
we programmed the input power supply voltage function with
significant time variations. Fig. 5(a) shows the estimated values
of the time-varying input source voltage parameter via the
algebraic estimator of F.

Fig. 5(b) shows the average control input signals w,,, which
properly vary within the interval [0.22,0.55] C [0, 1]. The ef-
fects of the variation of the power supply voltage are similarly
attenuated by the adaptive GPI controller and the optimal LQR
controller. Online adaptation consists in replacing, as frequently
as possible, the estimated parameter values by updated ones.
This updating was performed every 7' = 0.01 s with an € of
0.005 s.

Fig. 6 shows the performance index of both controllers when
the power supply voltage is subjected to the drastic time varia-
tions. This performance index is the integral of the square of the
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Fig. 7. (a) Closed-loop performance for output voltage rest-to-rest maneuver
with resistive load variations. (b) Online estimates of the output resistive load
parameter.

error signal (ISE), which is defined as in [28]. We verified, via
the ISE index, the performance of the boost converter system
and noted that the output voltage tracking error index of the
adaptive GPI controller was similar, although smaller for the
chosen () and R matrices, to that of the adaptive LQR controller
(see Fig. 6).

B. Test 2: Adaptive GPI Versus Adaptive LOR Feedback
Linearizing Controllers Under Resistive Load Variations

Fig. 7(a) shows the output voltage responses of both con-
trollers, and these responses were captured when the load re-
sistance parameter is abruptly changed from 89 to 38 €2, during
the time interval ¢ € [5.25,7.35] s [see Fig. 7(b)]. The graphs
of the output voltage responses show that both control laws
exhibit a robust performance under drastic time variations of
the load. Fig. 7(b) shows the online algebraic estimation of the
output resistive load parameter. This time-varying parameter is
adapted in the two controllers at the flat output reference tra-
jectory structure and at the nonlinearity canceling efforts. The
effects of the variation of the output resistive load are similarly
attenuated by the two linear controllers when combined with
the adaptive linearizing controller.

We verified that the tracking performances of the controlled
adaptively linearized boost converter system with the GPI and
LQR controllers are rather similar, as far as tracking error is
concerned. Fig. 8 shows the evolution of the ISE index for
both linear tracking controllers when the resistive output load
parameter is subjected to drastic time variations. The ISE index
for the adaptive GPI controller was similar to the ISE index
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(b) Online algebraic estimation of the normalized resistive output load and
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of the adaptive LQR controller, where the gain values of the
adaptive LQR controller were chosen through the R and @
matrices (see [17]).

The experiments show that the adaptive feedback linearization
technique for voltage trajectory tracking, in the boost converter,
can be combined with a great number of linear control laws,
which will be robust to load and input voltage supply variations.

V. SIMULATION RESULTS

The linear matrix inequalities-linear quadratic regulator
(LMI-LQR) robust controller design proposed by Olalla et al.
[17] for the boost converter is adopted for performance compar-
ison purposes. This approach allows the practicing engineer to
use the properties of LQR control when plant uncertainties are
present and to comply with other robustness requirements. The
resulting controller is not optimal, as in the nominal case, but it
provides an upper bound (or guaranteed cost) for the underlying
performance index. We tested this LMI-LQR controller with
and without the proposed online algebraic parameter estima-
tors developed in Section III, obtaining a definite improve-
ment when the algebraic parameter estimations are used. The
simulation results were carried out using the PSIM, a power
electronic and motor drives simulation software developed by
POWERSIM Inc.

Fig. 9(a) shows, in gray, the output voltage response un-
der a load resistance step when the LMI-LQR controller
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is used in combination with fast algebraic adaptation. The
LMI-LQR controller performance is shown in continuous
black line. The performance of the LMI-LQR controller, with
algebraic-parameter-estimation-based adaptation, in absorbing
the sudden change of the load resistance is significantly im-
proved, i.e., the disturbance rejection level is significantly in-
creased. In particular, we adapted on the LMI-LQR control
law the algebraic-based parameter estimation for Ry and E.
Fig. 9(a) shows the output voltage response under a drastic per-
turbation of the input source voltage. A far better performance
is now obtained in absorbing the sudden change of the input
source value. Fig. 9(b) shows the online normalized algebraic
estimations of R 1, and E.

VI. CONCLUSION

This paper has presented the design of a robust nonlin-
ear GPI-based feedback adaptive controller for an uncertain
“boost” converter in which the nonminimum phase output volt-
age is required to track a desired rest-to-rest voltage profile. The
“boost” converter model includes a parasitic diode voltage and
time-varying parameters, represented by the input voltage sup-
ply value and the output load resistance. The adaptive controller
is entirely based on the online algebraic parameter identification
approach. The desired reference trajectory for the flat output
and the certainty equivalence linearizing controller undergo
fast adaptations of the online estimated values of the unknown
time-varying parameters. These parameters are periodically
updated with a sufficiently high frequency. The effectiveness of
the proposed scheme was successfully tested on a laboratory
“boost” converter prototype subject to power supply voltage
and resistive load variations. The performed tests demonstrated
the robustness of the controller combined with the parameter
adaptation scheme. When the GPI tracking controller is sub-
stituted by an optimal LQR tracking controller on the adaptive
linearized system, the tracking performances are similar, under
similar experimental conditions and demands.
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Abstract—This note deals with the angular speed synchro-
nization of two brushed DC motors coupled to a mechanism
in order to drive collaboratively a common stiff shaft. The
proposed control schema uses a decentralized active disturbance
rejection (ADR) speed-tracking controller, which is based on
the differential flatness property and on the design of two linear
extended state observers. With the proposed collaborative control
the total torque load shared by the motors as well as the couple
load imposed by each motor is actively estimated and rejected
in order to accomplish the control objective. The decentralized
active disturbance rejection tracking controller algorithm is
implemented in Real-Time using the TMS320F28335 DSP board.
The results show an excellent performance in the transient and
steady state for the angular speed tracking, even when the load
in the common stiff shaft changes suddenly.

Index Terms—Speed synchronization, Decentralized control,
Sharing load torque, Active disturbance rejection control.

I. INTRODUCTION

Synchronization, speed control, and sharing load torque in
rotating mechanical systems for different applications have
been topics of constant interest for motion-control applica-
tions [1]-[5]. Load sharing is a concept normally used for
referring to a group of motors operating a common load. This
approach can be found in long conveyors, winches and other
applications. The whole group of motors can be operated by
a single drive or each motor is operated by its own drive,
These applications exhibit different requirements to operate.
For example, for the system presented in [1], the control
uses clock pulses to regulate and synchronize DC motors
operating at high velocities. This control has an enormous
precision, and can act to restore correspondence in phase,
when perturbations occur in the shafts of the DC motors.
On the other hand, in [2] and [3], the problem of sharing
load torque between two DC motors has been studied to drive
the Elastic Shafts for the Yankee Drying Cylinder (ESDYDC)
of a Tissue Paper Machine. In the mentioned approach, the
two motors contribute with the same amount of torque to the
total load of the ESDYDC for DC motors that are identical.
However, if the motors are not identical, they contribute partly,
with an amount of torque proportional to their nominal HP
values. In [4] an electric traction of a gantry crane subjected

Oaxaca, México
Email: arturohm54 @mixteco.utm.mx

E. Espinosa-Maya
BUAP
Faculty of electronics sciences
Puebla, México
Email: luis.espinosa@correo.buap.mx

Faculty of electronics sciences
Puebla, México
Email: fermi.guerrero@correo.buap.mx

E. W. Zurita-Bustamante
CINVESTAV
Centro de Estudios Avanzados del IPN
CD de México, México
Email: zube84 @gmail.com

to wheel slippages is driven by two Induction Machines
(IM’s). Here the Volts/Hertz controller method shares the
internal torques. In [5] a Model Reference Adaptive System
(MRAS) approach to synchronize the angular speed in two DC
motors with a Common Stiff Shaft is proposed. The problem
of synchronization and tracking of the angular velocity be-
tween electric motors using the Active Disturbance Rejection
Control (ADRC) technique was presented in [6]. In this
remarkable work, the motors used are PMSM . Nevertheless,
this approach does not consider a common stiff shaft nor
load sharing. Furthermore, the approach uses a slide-mode
observer whose discontinuities may give rise to the chattering
phenomenon.

A. Contributions

The present work proposes a decentralized active distur-

bance rejection control to synchronize the angular speed of
two electric motors sharing a common load (see Fig. 1). This
servomechanism is composed by two brushed DC motors cou-
pled by means of two cogwheels to a stiff shaft. The control
design is based on the differential flatness system property in
combination with the linear extended state observer (LESO)
[7]. Each LESO observer helps each ADRC controller to
synchronize, regulate speed and share load torque for the
servomechanism. This guaranties the strong robustness in the
DC motors angular speed tracking. The proposed control
strategy is very simple to implement and computationally
light, which allows its easy deployment in Real-Time.
The rest of this note is organized as follow. Section II intro-
duces the dynamic model of the servomechanism drived by
two brushed DC motors, and its differential parametrization.
The decentralized active disturbance rejection controller de-
sign and the main result are presented in section III. In Section
IV is devoted to the experimental setup, where the control
algorithm is implemented in the TMS320F28335 board. The
experimental results show the effectiveness of the proposed
control schema. Finally, Section V presents the conclusions
of the work.



Fig. 1.

Servomechanism drives by two brushed dc motors.

II. SERVOMECHANISM DYNAMIC MODEL

Consider Fig. 1. Using Kirchhoff’s law and Newton’s
second law, we obtain the following dynamic model:

al% = —Rariar — Keiwi + a1
Jleq% = Kiigr — Biegwi — (g) TL
La2% = —Raoiaz — Keawa + Va2 9]
J2eq% = Kiziga — Boeqwa — (g) TIL

eqd;}TL = <:L> [Kt1iq1 + Kigiqa] — Beqwr — T

where 7,, are the armature currents, w; are the angular
speeds, the subscript ¢ = {1,2}, is the index for the DC
motors, n is the gear teeth ratio between the DC motors
and the common stiff shaft (servomechanism). wy is the
angular speed of the common stiff shaft, which may be
subject to an unknown, but bounded torque perturbation input
7r. The input vector control is represented by the variable
U = (Va1, vag)T, which represents each one of the armature
voltages of the brushed DC motors. While, the equivalent
inertia moment and equivalent viscous friction of the system,
are given by: Jog1 1= J1+n? (JL/2), Jeg2 := Jo+n? (J/2),
Begi := B1 +n?(BL/2), Bega := Ba +n?(B/2), Joq ==
JL + (#) (Jeql + Jeq2): Beq = BL + (#) (Beql + Beq2)-

We can divide the system model (1), in two sub-systems.
Thus, we know that the Flat output of the DC motor system
is the angular speed [9], [10]. Therefore, we calculate the
differential parametrization of all system variables, and the
control vector u = [v,1, vag]T, in terms of I} = wy and I =

wa. Their time derivatives are readily obtained as follows:

w; = F1
. Jleq - Bleq n
al = F; F;
fal Kn ' * Ko * 2K, "
LalJleq n La1Biegt+Ra1J1e ;
wa = SR (LBl ) f
(2 s ) B+ (822)
wy = Py 2
. J2eq . B2eq n
w2 = F: F:
o2 Kp ° * Kp ° * 2Kt2TL
Loodo . .
Ugy = %Fg T (%W) By +
t2

Ra2Bae .
(Bt 1 1) Pt (B) o+ ()
Where, the load torque of the common stiff shaft is taken as

an exogenous perturbation, which is unknown, but is bounded,
and this can be calculated as follows,

[Ki1ia1 + Kiyige] Begn [F1 + Fo] Jeqn {FI + Fz}

T = — —
3)

n 2 2

with,

4L

wr, L (w1 +w2) = g(Fl + Fy) “4)

2

ITII. DECENTRALIZED ADRC DESIGN
From (2) we are going to design the decentralized multi-
variable speed control, and sharing load torque for the ser-
vomechanism drived by two brushed dc motors. This multi-
variable controller is based on the Active Disturbance Rejec-
tion Control (ADRC) technique. Thus, we have the following:

La1Jieq
Ua1 _ K 0 Vauzxl +
- L2 J:
Uq2 0 % Vaux2

[ \111(1*:—‘1aF177—L’7:—L) } ®)
\IJQ(FQ’FQ,TL,TL)
with,
Fi = Vaust, Fa=0ua2 ©
\Ifl(Fl,FhTLﬂ"L) = (%ZRMM)FH_F
(Fes o+ Ko ) Bt (B
+ () 71 "
\112(F2,F2,TL77"L) = (%W)Fz—’_
(%?;erKez) F2+<%) TL
Jr(é;(%)%L ®

The functions, ¥; and W4 are assumed as unknown, but con-
sidered as enclosed. These functions are going to be estimated
through of the linear extended state observers (LESOs), which
are calculated by means of the following expresion:

.. -1
AR s
F 0  lele Ua2

_( Wl(FlyFlaTLyj-L) >:| (9)
Uy (Fy, Fo, T, 7L)



To design the linear extended state observers by means of (9),
we make the following assumptions:

(a) Only the flat outputs are measured, F} and Fb;

(b) The nominal values of the parameters set
{La1; Jieqs K1, La2, Jaeq, K12} are known;

(©) The control inputs are available, u,; and uy2;

(d)  The perturbation functions (¥;, ¥s) are unknown,
just like their time derivatives, but these are consid-
ered as enclosed;

(e) The estimated variables of the perturbation functions
will be denoted by 7, and o1;

) The estimated variables of the flat outputs, and their
succesive derivatives, will be denoted by Y, = Fl,
dFy/dt =Yy, Gy = Fy, and dFy/dt = Gy.

From (9), we design the first linear extended state observer
as follows,

Vi = Yo+ N(F-Y)
. La1J1e
Y2 — ([1(1q> ual—l—nl +>\2 (F1 —Yl)
t1
o= nyt A -Y)
Ny = X (F1—Y7) (10)
While the second observer is given as follows,
G = Gyt X3 (Fy—Gh)
- LaQJZeq
Gy = |—— |us2z+o01+ X (Fa—Gy)
Kio
01 = o2+ (Fo—Gy)
ga = Mo (Fy—Gy) (11)

The set of coefficients {\3, A2, A1, Ao} are constant values,
which are selected with the assistance of a desired closed-loop
Hurwitz polynomial of fourth-order for the linear dominating
dynamics of the injected estimation error dynamics. We de-
signed the decentralized control from (5)-(6), and (10)—(11),
where we adapt the estimated values of the LESO observers
to the auxiliar tracking controllers, thus we have the following
expresions,

Vauzl FY — k(Yo — Fy) — ko (Y1 — Fy) — 1y (12)
Vauz2 = FQ*_kl(GQ_F;)_kO(Gl_FZ*)_Jl(lS)

and, the decentralized active disturbance rejection speed con-
trollers, and sharing load torque are given as:

Lo

Uqy = (I{tleq> Vauzl (14)
La2J2e

Uqqy = (I{tgq> Vauz2 (15)

The set of coefficients {k1, ko} are constant values of the
decentralized active distrubance rejection speed controllers,
which are selected with the assistance of a desired closed-
loop Hurwitz polynomial of second-order to guarantee that
the convergence of the speed tracking error is asymptotically
converging towards a small as desired disk close to zero.

Remark 1: Due to space limitation, the closed-loop stabil-
ity analysis is not described here. However, this analysis is
carried out in the ISS (input-State-Stability) sense.
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Experimental Setup: Servomechanism drives by two brushed dc

IV. EXPERIMENTAL SETUP

The experimental setup scheme is shown in Fig. 2 and Fig.
3. This is composed by two DC power supplies, a hardware
circuit board, which is integrated by two Full-bridges, two
brushed dc motors coupled by means of two gearbox to
common stiff shaft. Each motor has a gear box with 50:1
relation, and a tachogenerator to measure speed. The first DC
motor is a Dunkermotoren GR32, with the following param-
eters: Ry = 6.14 Q, Loy = 8.9mH, J; = 7.95ukg — m?,
By =41uNm, Ky = K1 = 0.04913 (N-m)/A, V1 = 24V,
Tn1 = 0.040 Nm. While, the second DC motor is a Cleveland
ME2130-198B, with the following parameters: R,o = 1.21,
Ly = 26mH, Jo, = 25uk:gm2, Bs = 9.124uN - m,
Ky = Keo = 0.08 (N-m)/A, Vo = 48V, 72 = 0.374Nm.
The parameters of the Servomechanism are: J;, = 37ukgm?,
B = 190uNm. Where K;; and K., are considered equal
due to the law of conservation of energy according to [8].

The control-observer scheme for each DC motor, the
reference trajectory of angular speed, and the perturbation
pulse generation were implemented on a TMS320F28335 DSP
board. The internal clock frequency in the DSP card is set to
150 MHz. To implement the control algorithm in the DSP
board, we discretize the set of equations given by (5) and
(10)—(11), and use the Euler approach method.

The angular speed trajectory reference is set such that it
varies smoothly from —300 rad/s to 300 rad/s, and it is
applied in three interval times: ¢ =[0s, 1.5s] (0 to 300 rad/s),
t =[2.5s, 4s] (300 to O rad/s) and t =[4s, 5.5s] (0 to —300
rad/s) (see Fig. 4).

The load torque is applied to the common stiff shaft in the
following four interval times: ¢ = [1.5s, 2.5s], t = [3s, 3.5s],
t = [4.5s, bs] and t = [5.5s, 6.5s]. It was around 4 Nm (see
Fig. 5 a)). The load torque was applied in the interval times,
when reference speed is constant and time—varying.

Fig. 4, shows that the angular speed response in each
DC motor is kept at the desired reference level. We can
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torque on each brushed DC motor.

see that the decentralized controller synchronizes the angular
speed variables at the starter of the dc motors. However,
a small error (around 3.8%) in the transient perturbation
is observed, this is shown in Fig. 6. We observe that the
maximum error occurs before of t=0.6s. This proves that

Experimental Setup scheme.
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0
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Fig. 6. Angular speed tracking error responses.
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Fig. 7.  Perturbation functions (¥'1, W¥2), and their estimated values (7,
g1).

the decentralized controller, after the initial stabilization, is
robust under sudden load torque perturbation. The unknown
functions (¥, Us) are estimated by the LESOs, which are
adapted to the decentralized controller to minimize the speed
tracking error. The estimated values (7;,01), are shown in
Fig. 7.

On the other hand, in Fig. 8 we can see the armature
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Fig. 9. Angular speed response of the common stiff shaft.

current responses in each DC motor.Because the DC motors
are different, the armature current response is different in each
machine. However, Fig. 5 b) shows that the decentralized
controller does an equitable distribution regarding the amount
of torque between both DC Motors. Finally, Fig. 9 shows
the angular speed response of the common stiff shaft, in this
figure we observe that the load torque applied to the common
stiff shaft is ten-fold the sum of the internal nominal torque
produced by both motors. This is a significant advantage.

V. CONCLUSIONS

In this paper a decentralized control scheme based on the
differential flatness property and linear extended state observer
(LESO) for the problem of load sharing using two DC motors
was presented. The control schema for the servomechanism
composed mainly by two brushed DC motors, was success-
fully implemented in a TMS320F28335 board. Experimental
results show a good performance in the angular speed tracking
under sudden load changes. The LESO algorithm together
with the control minimizes the effects caused by the load
torque applied to the common stiff shaft of the servomecha-
nism and allow the synchronization of the angular speed of
both DC motors. Finally, the decentralized control scheme
distributes equally the amount of load torque in each motor
through time, even when the brushed DC motors are different.
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Abstract

The article deals with the design and implementation of a flat filter tracking digital controller for a boost DC-DC power
converter. A highly perturbed switched boost converter circuit is shown to be efficiently controlled, in a trajectory tracking task for
its non-minimum phase output, by means of a suitable linear filter, here addressed as a flat filter. Flat filtering is a natural robust
version of generalized proportional integral control (GPIC) by which the effects of arbitrary time varying exogenous disturbances,
unknown endogenous nonlinearities and un-modeled dynamics can be jointly attenuated in a conceptually similar fashion to
observer-based active disturbance rejection control (ADRC) and algebraic identification based model free control (MFC) but: a)
without using extended state observers and b) respecting the original system order in a time-varying simplified model while
avoiding algebraic estimation techniques. The proposed control technique based on the TMS320F28335 digital signal processor
chip is tested by means of realistic simulations and experimental setup.
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1 Introduction exhibit stringent physical constraints: The control input

is binary-valued and its average magnitude value is uni-

In spite of its low-order and its bi-linear nature, the
boost converter is a nonlinear DC-to-DC power con-
version circuit with several challenging features: 1) The
output voltage, which is the variable to be regulated,
is a non-minimum phase variable. 2) System variables
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formly bounded. Additionally, the output voltage values
must operate above the constant input battery voltage.
3) The most common exogenous disturbances (battery
voltage fluctuations and load current disturbances) fail
to comply with the celebrated matching conditions. 4)
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The load resistance is, generally speaking, of unknown
nature. The control input is, necessarily, discontinuous
as represented by a switch position function (See Sira-
Ramfrez and Silva-Ortigoza [1]). The boost converter
is, however, differentially flat (See Fliess et al. [2], Sira-
Ramirez and Aggrawal [3] and J. Lévine [4]). This impor-
tant feature generally alleviates and trivializes the con-
trol design problem in several aspects (exact lineariza-
tion, trajectory planning, etc.), provided all endogenous
nonlinearities are perfectly known. Our purpose is to
propose a method which handles those cases of exoge-
nously perturbed nature where the acting endogenous
non-linearities are largely unknown or disregarded.

Flat filtering constitutes a reinterpretation of GPIC
(See Fliess et al. [5]) in the form of classical compensa-
tion networks (CCN). Roughly speaking, any linear con-
trollable system whose output is the Brunovski’s output
can be output regulated with the help of a well tuned
proper linear filter and a suitable linear combination of
the available internal states of such filter. Here, it is
shown that such classical tool is also capable of effi-
ciently handling control tasks on perturbed linearizable
nonlinear systems (i.e., flat systems), such as the boost
converter, including unknown, or neglected, nonlinear-
ities, exogenous disturbances, and un-modeled dynam-
ics; in a fashion similar as these uncertainties are han-
dled in ADRC schemes (See Han [6], Zheng et al. [7, 8],
and Guo et al. [9-11], and a recent survey by Madonski
and Herman [12]).

ADRC was first initiated by Han [6], as a robust design
technique for disturbance rejection in nonlinear system
with parameter uncertainties and significant external dis-
turbances. The uncertainties are to be canceled by a
nonlinear control law [13]. ADRC has found remark-
able applications in industry, such as in power filter de-
sign [14, 15], a series, LC, filtered active damper [16],
actuators [17], rotatory speed regulation [18], flywheel
energy storage system [19], power plant control [20],
and so on. Recently, Sira-Ramfrez proposed an ADRC ap-
proach from the perspective of differential flatness [21].
Gao [22] proposed a simplified linear version of the
original ADRC approach in 2003, where all the poles of
the ESO and the closed-loop characteristic equation are
placed in the same location, and thus there is only one
parameter to be tuned.

Sun and Gao [23] present a DSP-based active dis-
turbance rejection control design for a 1-kW H-bridge
DC-DC power converter. They implement the active dis-
turbance rejection control into a digital control board

based on the TMS320C6711 digital signal processor
chip, where they show the advantages and flexibilities
of the control method. Due to flexibility and autonomy
that offers a digital signal processor chip, we propose a
robust flat filtering DSP-based control of the boost con-
verter, which does not use an Extended State Observer,
and has the characteristic of taking into consideration
the original system order in a time-varying simplified
model while avoiding algebraic estimation techniques.
Thus, the contributions of this paper are: 1) the design
of a robust flat filtering control for the highly perturbed
switched boost converter circuit, and 2) implementa-
tion of the robust flat filtering control, together with
the trajectory desired reference of the flat output on
TMS320F28335 DSP board (See Fig. 1).

The paper is organized as follows. Section 2 describes
the main features of the switch controlled boost con-
verter system. It presents its state average model and
establishes its flatness property. This section also for-
mulates the output voltage reference trajectory tracking
problem to be solved in an indirect manner via the use of
the flatness property enjoyed by the total average stored
energy [24]. Aflat filter based controller is first proposed
for the trajectory tracking in the ideally unperturbed but
uncertain boost case.

D
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output W(t)
TMS320F28335 DSP board

Fig. 1 Flat filtering DSP based control of the boost converter.

Section 3 considers the fully exogenously perturbed
uncertain boost converter case and shows that exactly
the same flat filter based controller designed for the
unperturbed case, also efficiently regulates the highly
perturbed uncertain converter thus demonstrating the
remarkable robustness of the method. Section 4 de-
scribes the experimental setup, and discusses the simu-
lation and experimental results. Section 5 is devoted to
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some conclusions and presents suggestions for further
research. An appendix at the end of the article contains,
via an illustrative example, an intuitive justification of
the proposed approach.

2 The boost converter

2.1 Generalities about the boost converter circuit

A simplified, unperturbed, model of the boost con-
verter (See Fig. 1) is described by

L%z—uv+£, C%:ui—%, (1)
where v is the output capacitor voltage, i is the inductor
current, E is the constant voltage value of the battery,
R is the load resistor while L and C are the inductance
and capacitance parameters. The control input u is a
binary-valued switch position function u € {0, 1}.

A state average model of the circuit, described in (1),
is obtained by replacing the control input u by a smooth
input variable u € [0,1] (See [1]). For simplicity, we re-
tain, in the state average model of the circuit, the same
notation for the current and voltage variables, i and v, in
an evident abuse of notation.

L%z—yv+E, C%zyi—%. (2)

The equilibria, for constant values of the input u = g,
can be obtained in a parameterized form in terms of the
corresponding output voltage equilibrium value 3.

7

=25 3)

__E
U= 7’

The fact that, necessarily, fi € [0,1] implies thatd > E.
Thus, the boost converter circuit amplifies, at the output
v, the battery voltage, E, and the corresponding steady
state restriction must not be violated.

The zero dynamics corresponding to the sustained
voltage equilibrium: v = 3, is given by the unstable dif-
ferential equation for the average inductor current:

- 2
oIk @
dt RL"i L
thus, the output voltage is a non-minimum phase vari-
able. The average boost converter model is locally dif-
ferentially flat, with flat output given by the average total
stored energy,

W= %(Liz + CoP). (5)

@ Springer

Indeed, the following set of coordinate transformations

1
x1=W= —(Li2 + Cvz),
2
) v? ()
Xy = W =Ei- K

constitutes a local diffeomorphism (which is singular
along the lines: v = 0 and i = RCE/(2L) in the average
state space). The output W is, as it is easily verified,
relative degree 2. The inverse transformation is simply:

. —RCE + p(x1,x2)
- 2L ’
\/ —(RE)2C + REp(x1, x)
o= 20
p(x1, %) = V(RCE)? + 4(2x; + RCxy),

(7)

- sz,

where the positive sign in the root is taken to comply
with the physically meaningful restrictions. The previous
state coordinate transformation exactly locally linearizes
the total average stored energy dynamics after rendering
it in Isidori’s canonical form ([25]):

X1 =X, do = P(x1,x2) + Pxy, X2) 1 (8)

with rather involved expressions for the nonlinearities,
Y and ¢ not presented, or used, here.

The equilibrium of the average total stored energy,
corresponding to an operating point (i,7), is given, in
terms of the voltage equilibrium value, 7, by,

+ Co?). 9)

1 1, Lot
W= +Co*) ==
2( -+ Co%) 2 RE?

2.2 Problem formulation for the unperturbed case

Clearly, a desired rest-to-rest maneuver between two
given equilibrium values, init, Tfina1, for the average out-
put voltage v, finds a unique pair of corresponding equi-
librium values, Winit, Wiinal, for the average stored en-
ergy W. As a consequence, a reference trajectory track-
ing problem, defined on the unperturbed model, (2),
that seeks to force the average output voltage v from
an initial equilibrium value to a desired final equilibrium
value may be (indirectly) solved in terms of a corre-
sponding trajectory tracking problem for the linearizing
(flat) output W (See Fliess et al. [26]).

Instead of using the transformed canonical dynamics
(8) in terms of (x1,x,) = (W, W), for the total average
stored energy dynamics, we examine the relation be-
tween the second-order time derivative of W and the
average control input p in terms of the original average
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model state variables i and v.

. [E2 202 Ev 2.
W_[f*_ﬁ]_[f-kmlv]”. (10)

Suppose it is desired to achieve a rest-to-rest transfer
between a given initial and a desired final average equi-
librium value for the average output voltage v. Borrowing
concepts from ADRC, which are intimately related also
to MFC, we intend to largely ignore the nonlinearities
appearing in the total stored energy second derivative
expression W. We simplify the model to a completely
unstructured model. Consider the input channel mod-
ified dynamics with a state an input dependent total
perturbation term:

W =&, 0, 1) — ap,

) EZ  2? Ev 2 .
g(l,U,H)—[T‘FW]—[T-FEIU—Q:I‘U, (11)
aeR, a+0.

The next crucial and controversial step, has been re-
cently rigorously justified in ([9-11]) in the context of
ADRC and in the work of Fliess and Join [27] in the con-
text of MFC. This consists in replacing the endogenous
nonlinearity &(i,v, u) = z; by a low degree, unstruc-
tured time polynomial model, represented as a local
internal disturbance model (described by a correspond-
ing low-order homogeneous linear state model) in the
simplified dynamics. This is achieved by either letting:
z1 = 0 in the zeroth degree polynomial model case, or
21 = 23, Zp = 0, in the first degree polynomial case, and
so on. This step is performed totally disregarding the
state and control input dependance of the additive non-
linearities in the additive term: &(i, v, it). The choice of
the nonzero constant, a, replacing the nonlinear, state
and input-dependent gain, turns out to be, more sur-
prisingly, quite arbitrary (see [6]); although educated
guesses, or, alternatively, local algebraically based pa-
rameter identification procedures, may prove to be sub-
stantially effective (See Sira-Ramirez et al. [28]).

The model to be controlled, using a third-order lo-
cal homogeneous state model for the state and input
dependent nonlinearities, £(i, v, u) = z3, is thus given by

W =2z —ayu,
Lo (12)
Z1=2p, Zp =123 z3=0.

The tracking error ey = W — W*(t) evolves governed by

éw = z1 —aey,
. S (13)
21=2y, =23, 23=0

with e, = u — u’(t). The nominal control input u*(t)
is computed as W*(t) thanks to the fact that the ac-
tual nominal input cannot be exactly determined due
to the possible lack of knowledge of all the neglected
(state and input dependent) nonlinearities. The evident
feed-forward discrepancy will be robustly absorbed, as
an added modeling error disturbance, by correspond-
ing fluctuations of the designed control input (See the
appendix).

The original system, being second-order, requires a
first-order (lead) compensation network (see the ap-
pendix). However, the second degree local internal time
polynomial model of the additive disturbance may be
ideally annihilated, according to the internal model prin-
ciple [29], by a third-order integration term appearing in
the denominator of the controller transfer function. This
leads to the following compensation scheme! :

o = 1 A4$4 + /\353 + /\252 + A1s+ Ag
g s3(s + As)

lew. (14)

A state space realization of the CCN, as a flat filter, is
readily obtained as follows:

G =0,

G =G,

G =0,

Co= A5y + %N,

ew, = (1,

ey = (Aads = A9)Cu = A2l = Mz = AoCr = Au o

(15)

ew; is the flat output of the classical compensation net-
work. The characteristic polynomial of the normalized
closed-loop system, ignoring the attenuated effects of
the nonlinearities and disturbances, is given by

p(s) = SO+ Ass® + Aus* + A38% + A8 + Ais + Ag. (16)

1 Note that the internal model of the state and input dependent additive perturbation may even be proposed to be represented by a first-order

homogeneous system. This simply means that the perturbation is ultra-locally ([27] and [31]) approximated by a piece-wise constant function of

time instead of a piece-wise linear time function (see the appendix).
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2.3 The perturbed case

Consider the following nonlinear model of a perturbed
boost converter (See Fig. 2)

L% —uv + E(1),
2 "
dt RIR,’

where i is the inductor current, v is the output capacitor
voltage, E(t) is a time-varying disturbance voltage value
of the power supply. R is the known value of the load
resistor, v/R||R, represents an unknown time-varying
load disturbance drain current (I(t)p). P is a digital sig-
nal which controls a bidirectional switch. The control
input u is, as before, the binary-valued switch position
function u € {0, 1}.

Fig. 2 A perturbed boost converter.

It is desired, in spite of the effects of the total distur-
bance, affecting the system, to transfer the total stored
energy,

W= %(Liz + Co?),

from an initial equilibrium value Wiy;; towards a final de-
sired equilibrium value, Wipa), in a pre-specified amount
of time, while tracking a given smooth reference tra-
jectory W*(t) satisfying the initial and final restrictions.
This stored energy maneuver is motivated by the de-
sire to smoothly transfer the nominal output voltage
level from a corresponding initial equilibrium value to-
wards a final desired equilibrium value. The tracking er-
ror, ey = W—W*(t), will be assumed to evolve governed
by the perturbed dynamics,

dIL(¢)

dE(t)
dt ’

LE(), ar

.e.W = _ae}l + é(l/ U, [—’l/ IL/ (1 8)

A local first degree polynomial model is adopted for
the unknown disturbance &, represented by a second-
order homogeneous pure integration subsystem.

3 Experimental setup

The experimental setup, shown in Fig. 3, is composed
of a boost converter designed to operate in continuous

@ Springer

conduction mode at a 20 kHz switching frequency, a
pair of sensors, one to measure the inductor current,
and the other to measure the output capacitor voltage.
An additional circuit is used to enable/disable a distur-
bance resistive load triggered by means of an output
digital signal p (DSP). The nominal values of the compo-
nents and manufacturer information about the sensors
are shown in Fig. 3.

NT-5 488uH MUR1520 RAS-0910

1 1ISO124P

PC-923 470uF W 95.8Q |92.30

"

[PwM v v
TMS320F28335 DSP board

Fig. 3 General scheme of the experimental platform (DC/DC
boost converter).

The algorithm of the control and the desired reference
trajectory were implemented using a TMS320F28335
DSP board, where, the complete scheme operates at a
fixed sampling rate of 1 MHz. The DSP clock frequency
is adjusted to 150 MHz. Two ADCs, a PWM generator
and a digital output are required. The program takes up
23% of the available RAM (7.821 KB). The elements of
the control system shown in Fig. 4 and these are de-
scribed below.

ADC C, Lj C L, R—+
i(t),—1=2.021 1)
Flat |W(?)
output
W(B) o 122.59 v(t)
Control
—l 17 final law
funl
W*(t)
— Trajectory
p(H)<H Digital p(t) *(tl
QI Perturbatlon
PWM=— PWM &— Ay
generator w—>{ Constant ==
Y As
DSP .
resources Programed code in RAM

Fig. 4 General scheme of the experimental platform (DSP
board).

The measured signals i and v are digitized with two
12-bit ADC with a gain calibration of 2.021 and 22.59 re-
spectively. The control input u adjusts the duty cycle of
a PWM module, which is set to a frequency of 20 kHz.
The disturbance signal p, use a digital output port of
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the DSP board, which has a voltage level of 3.3V when
p = 1. Therefore, a pre-amplification step is required to
activate the relay RAS-0910. The algorithm of control is
composed of four modules, as shown in Fig. 4. The Flat
output module obtains the total energy stored in the
system W(t) from (8) and requires the signals i(t), v(t),
and the nominal values of L and C. The Trajectory & per-
turbation module generates the reference path W*(f), as
follows: under equilibrium conditions, the average val-
ues of the boost converter variables, (1), written in terms
of the desired constant average output voltage 7 = Vy,
are given by

ﬁ

RE’

The reference trajectory W*(t) for the flat output, W =

0=Vy, 1=

%(Li2 + Cv?), is specified to be of the following form:

Wx-

initial”

for t < Linit,

W*(t) — Winitial + (W;inal - W;nitial)f (t’ tinit, tﬁ“al)’

for tinit < f < tinal,
W*

final’ for t > tgnal

with f(t, tinit, tinal) € [0,1], ¥ t € [tinit, tinal] being a
10th-order Bézier polynomial (See [30]) given by

F(t, tinit, tinal) =252I° — 1050 + 180017 — 15751
+7000° — 12610

with
= = tinit
ttinal — finit
and
Wiitar = 0.5[LTy + CT ],
W;inal = O‘S[Liﬁnal + Cﬁ?inal]'

The initial and final values of the average output voltage
v and the average inductor current, i are given by

2
init
RE’

2

Oinit = Vinity Tinit =

— - final
Ofinal = Vinal, Tfinal = RE

The system parameters: R and E, are assumed to
be continuously time varying in an unknown manner.
These parameters are required to calculate the rest to
rest reference trajectory for the flat output and the gains
in the feedback control law. For the Control law module,
equations (15), corresponding to the flat filter controller
are used. To generate the code of this module, we use

the implicit Euler method to pass the equations to their
discrete form. That is to say, for a time function v(t):

dv(t; - _
M~ vy = VD)
define
k=t
o v(k)—v(k-1)
i

and therefore,

Gi(k) = Ci(k—1) + TG (k),
Ca(k) = Ca(k = 1) + TCa(k),
Ca(k) = Ca(k — 1) + TCa(k),
Cak) = Ca(k — 1) + Tlew — AsCa(k)],

B(6) = 1)+ L {=(ads = A)Ea(h

. 5 5 A
= Mabs(0) = MGalk) = Aoa k) = Trew,

where v(k) is the current sample, and v(k — 1) is the
previous sample and T is the sampling period (1 us).
The evolution of ¢,(t) will asymptotically exponentially
converge to zero if and only if the coefficients of the
linear feedback tracking controller are chosen in such a
manner that the characteristic polynomial of the closed-
loop system is Hurwitz, i.e., all roots of the polyno-
mial p(s) (16), in the complex variable s € C, lie in
the left half of the complex plane. With C = 0.707 and
w =15, the poles placement in closed-loop system are:
pi2 = —0.35514 — 14.793j, p34 = —0.36268 + 15.201;,
ps = —3.856, and ps = —58.338. Therefore, the track-
ing error e, (t) in closed is asymptotically exponentially
converge to zero.

3.1 Simulation results for the unperturbed case

A boost converter, with parameters L = 488 x 107°H,
C =470x107°F, and R = 95.8Q), is required to transfer
its output equilibrium voltage Ginitiai = 30V towards a
final desired equilibrium Tin, = 45 V. The battery nom-
inal value is E = 20 V.

In order to achieve a smooth rest-to-rest maneuver of
the output voltage v, from the initial equilibrium value
of Tinitia1 = 30V, towards the final desired equilibrium
value of Tgina1 = 45V, in a prescribed time interval of 1,
a corresponding smooth trajectory, W*(t), of the total
stored energy W was prescribed from the corresponding
initial value Wipita1 = 0.2149] towards the final desired

@ Springer



230 H. Sira-Ramfrez et al. / Control Theory Tech, Vol. 14, No. 3, pp. 224-236, August 2016

value, Wena = 0.4835], also in atime interval of 1 s start-
ing at t = 25, then the reference trajectory is repeated
in the opposite direction after 8s. The desired rest-to-
rest stored energy trajectory, W*(t), was prescribed us-
ing a classical Bézier time-polynomial of 10th degree
smoothly interpolating between the required initial and
final values for W.

Fig. 5 depicts the PSIM? simulations results of the
performance of the linear flat filtering based controller
for the boost converter in a desired average total stored
energy transfer from an initial operating equilibrium to-
wards a final, desired, equilibrium, indirectly achieving
a smooth voltage increase between corresponding equi-
librium values. In Fig. 6, the average control input is seen
to comply with the uniform boundedness requirement
u(t) € [0, 1] during the required maneuver.

< 50 T T T T T T T T
- e e e LV
w 407 \ VI ]
;O 30 ﬁm“"f"/ I | L 1 I \\T”VT‘A"«
0O 2 4 6 8 10 12 14 16 18
t(s)
(a)
’_': 0.6 T T T T T T T (lt)
X y
B o4r  f 0 ]
I.?Cj 0.2 r’-\”"”"‘" 1 L L L L L L ]
0O 2 4 6 8 10 12 14 16 18
t(s)
(b)
::\ 1.5 T T T T T T T T
= 1.0} :
6 0.0 L L L L L L L L
O 2 4 6 8 10 12 14 16 18
t(s)
(©

Fig. 5 Performance of flat-filter based controller for a boost
converter, on a unperturbed case. (a) Capacitor voltage re-
sponses. (b) Total stored energy responses. (c) Inductor cur-
rent response.

= 1.0 T T T
o
£
o 05 %V\AJ q
<
o
O 00 1 1 1
0 5 10 15

t(s)
Fig. 6 Switched control input and average control input pro-
duced by the flat filter based controller.

3.2 Simulation and experimental results for the per-
turbed case

We apply the same flat filtering based controller pre-
viously designed for the unperturbed case and adopt
the same output voltage rest-to-rest maneuver. For this
test, we programme the unknown time-varying function
of the battery E(t)V, as follows:

E(t) = 10e705°0) 5in2(p). (19)

Also, we change the output resistance value R through
the connection with other perturbation parallel resis-
tance R,, the connection and disconnection of the per-
turbation resistance is controlled by means of an output
digital signal p, the equivalent resistance of the boost
power converter system, is given by

R=9580Q, for 0<t<45s,
RIR, = 47.01Q, for 45<t <555,

R() ={R=958Q, for 5.5 <t<105s, (20)
RIR, = 47.01Q, for 10.5<t <1155,
R=958Q, for 11.5 <t < 18.0s.

Through the variations of the power source and out-
put resistance, we test the performance of the proposed
control. In the first place, we obtain the PSIM simula-
tions results of the performance flat-filter control under
variations of power source, and under sudden output
resistance change. In the second place, we obtain the
experimental results of the performance flat-filter con-
trol with these same variations.

3.2.1 PSIM simulations results

Fig. 7 shows on the top graph the output voltage re-
sponse of boost converter, while the upper graph shows
the flat output response of the boost converter system,
under the variations of power source and output load re-
sistance, which are shown on Fig. 8. The ISTE (integral
square tracking error) of output voltage performance
index shows a good performance in spite of the varia-
tions of power source and output load resistance. Thus,
we observe that the linear flat filtering based controller
achieves the robustness on the non-minimum phase

2 PSIM is a simulation software specifically designed for power electronics and motor drives. With fast simulation and friendly user interface,

PSIM provides a powerful simulation environment for power electronics, analog and digital control, magnetics, and motor drive system studies.
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variable of the boost converter system for the perturbed
case (See Fig. 9). Fig. 10 shows the inductor and output
resistance current responses under the power source
and output resistance variations, we observe that the
amplitude of the currents is incremented when the nom-
inal value of output resistance is reduced in the intervals
given by (20).

Fig. 8 shows on the top graph the comparison be-
tween the flat filter control and robust nonlinear adaptive
control [24] of the output voltage, where we see that the
flat filter response do not present a voltage overshoot in
the initial condition, while the robust adaptive response
present a voltage overshoot. Additionally, we see that
the responses in steady-state, the flat filter controller
response has a light damping, and the robust adaptive
controller response has nothing of damping. The same
occurs for the flat output responses of both controllers,
this is shown on the upper graph of Fig. 8.

- 50 T T T T T T T T
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& / \
2 30—
S

20 1 1 L 1 1 1 1 L
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S | — Ay
z5 041 y*(t)
2
wuo 0.2F 7

10 12 14 16 18
t(s)
(b)

Fig. 7 PSIM simulation results: Output voltage response and
flat output response for a stored energy trajectory tracking
task, with power source and output resistance variations. (a)
Capacitor voltages. (b) Total stored energy responses.
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Fig. 8 PSIM simulation results: Output voltage responses and
flat output responses for a stored energy trajectory tracking
task, with power source and output resistance variations. (a)
Capacitor voltages. (b) Total stored energy responses.
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Fig. 9 PSIM simulations results: Average flat filter control and
integral square tracking error of the output voltage of boost
power converter. (a) Average control input. (b) ISTE index.
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Fig. 10 PSIM simulations results: Inductor current response
and output load current response for a stored energy trajec-
tory tracking task, with power source and output resistance
variations. (a) Inductor current response. (b) Load current dis-
turbance.
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3.2.2 Experimental results

Fig. 11 shows the experimental results of the output
voltage and flat output of the boost power converter.
We observe that the output voltage and output flat re-
sponses of the system in steady-state present a light
damping due to damping coefficient of the flat-filter con-
troller, which was tuned with a value of { = 0.707, this
produces responses of under-damped type (See Sec-
tion 3).
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o] 1 1143
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25 1 1 1 1 1 1 1 1
0 2 4 6 8 10 12 14 16
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= o4t b \ %%0-48
B o 73/5:()0 |NSEE L
5 03p y
& o2l ]
0.1 1 I I I I 1 ! I
0 2 4 6 8 10 12 14 16
t(s)
(b)

Fig. 11 Experimental results: Output voltage response and
flat output response for a stored energy trajectory tracking
task, with power source and output resistance variations. (a)
Capacitor voltages. (b) Total stored energy responses.

We observe that as much the non-minimum phase
variable as the flat output variable, keep its desired ref-
erence, this due to robustness presented by flat filter
controller under sudden changes of the power source
and output resistance. Fig. 12 shows on the top graph
the average flat filter control, and on the upper graph the
ISTE of the output voltage, we see that ISTE performance
index has the same behavior that the shown on Fig. 9.
Fig. 13 shows the input and output current responses,
which are more similar than the PSIM simulations re-
sults given by Fig. 10. Notice that the high performance

of the flat filter controller in closed loop is produced by
2

. E? 20 L
the term &(i, v, u) = z1 = (f + ), which is calculted

R2C
online by means of (14) and (15), this term minimizes
the effects produced by the variations established on

(19) and (20).
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Fig. 12 Experimental results: Average flat filter control and
integral square tracking error of the output voltage of boost
power converter. (a) Average control input. (b) ISTE index.
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Fig. 13 Experimental results: Inductor current response and

load current response. (a) Inductor current response. (b) Load
current disturbance.

4 Conclusions

In this article, we have introduced an application of
a remarkable new property of flatness, summarized as
follows: any linear controllable system whose flat out-
put (or Brunovski output) coincides with the system
output, may be controlled, in stabilization or trajectory
tracking tasks, by means of a linear, well tuned, stable
linear filter alone. The filter processes, respectively, the
system output, or the system output trajectory tracking
error. A linear combination of the internal states of the
linear filter conform the required stabilizing feedback
law. The coefficients of the linear filter, which turns out
to be also flat in a filtering context, are uniquely deter-
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mined in a rather trivial manner involving only an overall
pole placement effort for the closed-loop stability of the
system. The flat filter constitutes a reinterpretation of
the classical compensation networks for linear systems.
The classical compensation networks are shown to be
totally equivalent to the well known GPIC’s based on
integral reconstructors. GPIC efficiently evade the need
for asymptotic state observers. The striking fact, coinci-
dent in a dual manner, and without need for extended
observers, with ADRC schemes is that the above linear
result may be easily extended to the approximate control
of nonlinear uncertain, and exogenously perturbed, non-
linear differentially flat systems. As in ADRC, we also use
a control input channel trivialization in the form of a con-
stant gain. The proposed robust flat filtering based con-
troller also shares a philosophical viewpoint with MFC
schemes. The fundamental idea of MFC, in high dimen-
sional input-output systems, is that of viewing additive
endogenous and exogenous total disturbances, as well
as unknown nonlinear control input gains, as on-line
piece-wise algebraically identifiable time signals. These
are ascribed to a first, or, at most, second order, refer-
ence model system on which a P, PD or PID controller
is readily designed while periodical updating of the lo-
cal on-line identifications is performed. The synthesized
control input is then shared with the actual plant. In ro-
bust flat filtering controls we only respect the system
order, treat nonlinearities as unknown time signals that
can be significantly attenuated by a linear classical com-
pensation network including a suitable pure integration
internal model for the effects of the total unknown dis-
turbances. The nonlinear control input gain is arbitrarily
replaced by a constant gain.
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Appendix

In this appendix we expose, in a tutorial fashion, the validity
of flat filters, or robust GPIC, to handle simplified models of
perturbed controllable systems. We briefly illustrate this in the
context of an output stabilization task for a, pure integration,
third-order system.

Consider the linear time-invariant system:

vy =u (at)

Integrating the system expression once, and then once
again, while purposefully neglecting the effects of the un-
known initial conditions, one obtains two expressions for the
unknowns ¥ and i, which we respectively address, hence-
forth, as the structural estimates: §j and i of those variables.
These two variables, in terms of iterated integrals of inputs, is
just given by

N t N t oy
ji= [ ulondoy, §= | ["uo)dodor,  (a2)
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These estimates, or integral reconstructors [5], of the phase
variables, 7, ij, are, respectively, off by a first degree time poly-
nomial and by a constant term depending on the unknown
initial conditions?.

The use of these faulty estimates, in any stabilizing linear
feedback scheme, demands additive integral output compen-
sation; including up to a double integral of the available output
signal.

A stabilizing controller is then proposed to be

w=lysd-yi-ry-nv-n( 0 @

After substitution of the expressions of the integral recon-
structors for i and i, one obtains the following implicit ex-

pression for the controller

u=Ty2y -1 9=y [Z 1) = ya( [ 0)
2
—ys([ " )l

Simple association of the iterated integrals leads to the fol-

(a4)

lowing equivalent expressions which fully explain the con-

troller representation depicted in Fig. al.

M @
u==yy- (j Y1y + yau+ (j Yoy +ysu)),  (a5)

Fig. a1 GPIC stabilizing scheme, for a third-order system,
using integral reconstructors.

Taking Laplace transforms in the last expression and after
rearrangement it yields:

1282 + 118 + Vo

2+ Y45+ Ys (a6)

u(s) = -1 1y(s)-

3 We adopt, henceforth, the following notation for multiple integrations on a given time function o(t),

jot [0 plondor .. doy = (f@ o(b)).
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The characteristic polynomial of the closed-loop system is
clearly given by

p(s) = 8% + pus* + p38° + 282 + 715+ Yo (a7)

with freely assignable parameters for stability achievement. It
is tedious but not difficult to show that the classical require-
ments for stable roots of p(s) in equation (a7), imply, both, the
stable locations of poles and zeroes of the filter in (a6).

In frequency domain terms, the integral reconstructor-
based controller yields a dynamical classical compensation
network of the form (a6). This subsystem can be regarded as
a combination of a stable filter, smoothing the available out-
put of the system, and a feed-forward term synthesizing the
required plant input in terms of a linear combination of the
internal states of such a filter. We address the above classi-
cal controller as the flat-filter based controller. The reasons
for this terminology are: 1) Regarding the controller as a dy-
namical system with “input" represented by the output of the
system y, and with “output" represented by the system’s con-
trol input, u, the filtered output y; qualifies as a flat output
for such a linear dynamical system. Indeed, all variables in the
dynamic compensator can be expressed in terms of the flat
output y¢ and a finite number of its time derivatives. 2) A cru-
cial property of flat linear time-invariant systems is that their
transfer functions exhibit no zero dynamics. Such is the case
of the transfer function of the filtered output y; considering y
as an input. The flat filtered output is defined as

yi(s) = [ ly(s), or i = —=ysys—ysys +y. (a8)

SZ + )/45 + V3

The state space representation of the flat filtering controller
follows immediately from the controller expression written in
compensation network form and expressed back in the time
domain. Defining, y¢ = {; and ¢ = (5, one has

Cl = CZ/

G =G -ysG+y,
w=—0-7273)0 — (Y1 = v2y4) 2 — V2.

A1l. The robustness issue
Suppose it is desired to control the same system (a1) in a
perturbed version of the form:

YO =u+ &), (29)

where &(t) is only known to be an absolutely bounded signal.
A compensator would try to overcome the unknown distur-
bance with as many integrations in the compensator as rea-
sonably possible in the hope of facing a classical disturbance of
polynomial type. Notice, however, that any smooth, bounded,
time-varying perturbation is ultra-locally efficiently approxi-
mated by a time polynomial of arbitrary degree (piecewise

constant, piecewise linear, parabolic, etc.). Any finite degree
time polynomial perturbation, taken as internal model of the
unstructured additive perturbation, may then be also locally
approximately cancelled by a sufficient number of differen-
tiations. These differentiations are easily realized as iterated
integrations in the denominator of the compensation network.

Recall that in extended state observers and in GPl observers,
respectively, a single extra integrator, or, a finite number of
integrations extending the observer’s state space, suffices to
have an arbitrarily close estimation to the actual disturbance.
Similarly, and dually, in GPIC based flat filters, the suitable
addition of one or a finite number of integrators in the com-
pensation network denominator will result, under closed-loop
conditions, in at least the same number of time differentiations
of the additive disturbance. This simple duality is at the heart of
regarding non-linear state dependent, and even input depen-
dent, disturbances as unstructured time polynomial models [6]
whose effects can be on-line identified [27], estimated [31],
or cancelled, in an approximate manner. That this philosophy
works even for nonlinear state and input dependent additive
nonlinearities rests on the fact that, ultimately, while the sys-
tem is operating on line, such disturbances are, indeed, time
varying signals. Efforts to generally assess closed-loop stability
of the existing control schemes adopting this modeling philos-
ophy for disturbances may be found in [8,10, 18,27, 32]. See
also the excellent survey by Madonski and Herman [12].

The preceding paragraph justifies the use of a robust flat
filter based compensator for the perturbed third-order pure
integration system. Here a first degree time polynomial in-
ternal model is adopted for the additive perturbation (hence,
m = 2 is needed). A stabilizing task, to a trivial reference out-
put equilibrium 7 = 0, is imposed on the system. We propose
then,
yast +y38% + 7287 + vis + )0

S2(s2 + Y65 + 5)

u=-[ ly. (a10)

The closed-loop system evolves in accordance with
(7 + Y68 + ...+ v15 + Y)Y = (5% + y68° + Y552 E(5).

The disturbance, ultra-locally modeled (see Fliess and Join [27]
and, also, [31] ) by a first degree time polynomial, is differen-
tiated at least twice in the closed-loop system.

Hebertt SIRA-RAMIREZ received the Ph.D.
degree in Electrical Engineering from Mas-
\ sachusetts Institute of Technology, Cam-
bridge, MA, US.A,, in 1977. He is cur-

Lo rently with the Seccih de Mecatrnica, De-
- partamento de Ingenierfa Eléctrica, CINVES-
Pra—— TAV (Center of Investigation and Advanced

ﬁ' 1. Researching) IPN, Distrito Federal, Mexico.

and practical aspects of feedback regulation of nonlinear dynamic

His research interests include theoretical

@ Springer



236 H. Sira-Ramfrez et al. / Control Theory Tech, Vol. 14, No. 3, pp. 224-236, August 2016

systems with special emphasis on variable structure feedback con-
trol techniques and its applications in power electronics. E-mail:
hsira@cinvestav.mx.

Arturo  HERNANDEZ-MENDEZ  received
the B.Sc. degree in Electronic Engineering
in 2002 and the M.Sc. degree in Electron-
ics and Computer in 2013 from Universi-

_— =

d'$

cessing. E-mail: arturohm55@hotmail.com.

dad Tecnoldgica de la Mixteca, UTM. He is
currently a Ph.D. candidate of Electronics at
UTM. His researches interests include de-
velopment and implement control systems
for power electronics and digital signal pro-

Jestis LINARES-FLORES received the Ph.D.
degree in Electrical Engineering from
CINVESTAV-IPN, Distrito Federal, Mexico,
in 2006. Since 2007, he has been the Head
of the Academic Body Automation and Con-
trol of Mechatronics Systems (UTMIX-CA-

X o3 24), Universidad Tecnologica de la Mixteca,
‘\ 7 . Oaxaca, Mexico. He is a Member of the Na-

P

tional System of Researchers (SNI, Level I),

@ Springer

Consejo Nacional de Ciencia y Tecnologia (CONACYT), Distrito Fed-
eral, Mexico. His research interests include theoretical and practical
aspects of feedback regulation of linear and nonlinear dynamic sys-
tems with special emphasis on passivity-based and generalized pro-
portional integral control techniques and its applications in power
electronics. E-mail: jlinares@mixteco.utm.mx.

Alberto LUVIANO-JUAREZ received the
B.Sc. degree in Mechatronics Engineer-
ing from the National Polytechnic Institute
(IPN), Mexico City, Mexico, in 2003, the
M.Sc. degree in Automatic Control from the
Department of Automatic Control, CINVES-
TAV, IPN, in 2006, and the Ph.D. degree
in Electrical Engineering from the Depart-
ment of Electrical Engineering, CINVESTAV,
in 2011. From 2011, he is with the Graduate and Research Section at
UPITA-IPN, where he is the head of the Advanced Robotics Labora-
tory. He is a member of the National System of Researchers (SNI-I).
His current research interests include robust estimation and control
in mechatronic systems and algebraic methods in the estimation and

control of nonlinear systems. E-mail: alberto.luviano@gmail.com.



Submitted to: 60th IEEE International Midwest Symposium on Circuits and Systems, Boston, MA, USA, August 6th-9th, 2017

Singular Perturbations in Controller Design for
DC-to-DC Power Converters

Richard Marquez*, Marco Antonio Contreras-Ordaz*, Arturo Hernandez-Méndez!
*Instituto de Electrénica y Mecatrénica, T Divisién de Estudios de Posgrado
Universidad Tecnolégica de la Mixteca
Carretera a Acatlima 2.5 km, Huajuapan de Le6n, Oaxaca, México, C.P. 69000
Email: {rmarquez,marco.contreras,arturohm54 } @ mixteco.utm.mx

Abstract—A novel, straightforward approach to prove
(semiglobal) asymptotic stability of current-mode control of DC-
DC power converters is given based on the singular perturbations
(time-scale separation) approach. The small parameter £ which
separates time scales is related to the physical values of induc-
tances and capacitances. Our methodology results also in the
proof of asymptotic stability of a simple integral output controller
which is robust to variations of the voltage source and output load
resistance. Some remarks are given at the end about performance
limitations of this controller and how to improve the closed-loop
converter behavior.

I. INTRODUCTION

Singular perturbations [1] are a mathematical approach to
model order reduction of systems in which a two-time-scale
separation exists. To the author knowledge too few papers are
devoted to apply this partitioning of slow and fast variables for
design purposes in DC-to-DC power converters, as reviewed in
the surveys [2]-[4] (over 1300 references). Moreover, a search
in IEEE Xplore® (more than four million documents) with
words “dc-dc power converters singular perturbations” display
only 20 results.

Most significant in this area are the works of Kimball and
Krein, see [5], [6], and Alvarrez-Gallegos and coworkers [7],
[8], which are both related to current-mode control (CMC).
In [6], they apply time-scale separation (fast inductor current
versus slow capacitor voltage) to improve the behavior of a
power factor correction converter. In [7], a first formal proof
of semiglobal stability asymptotic regulation of the output
voltage (under integral control) of CMC scheme is given,
for the particular case of a (nonlinear) boost converter, based
on a singular perturbation approach and Lyapunov stability
arguments. In [8], a systematic approach to design and tuning
of a CMC-controlled boost converter is proposed, based on
a robust backstepping over linear system transfer functions;
stability of the proposed controller uses also time-separation
arguments.

Voltage reference
PWM

Comparatof  signal

and dc-dc converter,

Control
voltage

| atch

Eror Switch or inductor current |
Amplifier

Output voltage

Fig. 1. Current-mode control, following D. Czarkowski [9, Ch. 13, p. 260]

Current-mode control (CMC), also called average current
control, current-programmed control, current-injected control,
cascaded control, two-loop control, etc., has been a main area
of research in the power converter community since the work
of Deisch [10] and others [11], [12]. CMC scheme has evolved
from the simple error amplifier for the output voltage error,
illustrated in Figure 1, taken from [9, Chapter 13] to similar
but more elaborated versions. These works include the use of a
(suitable) stabilizing ramp [13] in peak current-mode control,
average current-mode control [14], to the recently I? average
current mode control [15].

The analysis of CMC circuits have been also extensive
in the literature, ranging from [13], [16]-[18] to [19]. A
cited work above, by Alvarez-Ramirez and Gerardo Espinosa-
Pérez [7], analyze CMC asymptotic stability under bounded
controller gains. Their analysis, based on singular perturbations
[20], results in a low-gain integral output controller. We are
surprised that such a fundamental result has not attain practical
relevance in the power converter community; it is in fact
a robust (linear, dynamical) output feedback controller of a
nonlinear non-minimum phase system.

In this very short paper, we propose what we consider
is a novel approach to the (semiglobal) stability analysis of
current-mode control, thus it extends the work [7]. In fact, our
approach permits to extrapolate a simple integral controller
for output regulation of DC-DC power converters'. Our result,
in the case of output-voltage integral control, is based on the
general BIBO (bounded input-bounded output) stability prop-
erty of DC-DC power converters: they are open-loop stable
to a constant duty cycle. First section is devoted to describe
the average DC-DC power converter model we deal with
in this paper. Section III explains our singular perturbations
approach to stability of a current.mode control composed of an
inner proportional current control plus an outer (only) integral
voltage controller. On the same lines, we simplify CMC in
Section IV to explain the stability and robustness of the (very)
simple integral control of the output voltage. Last section is
devoted to some conclusions and remarks (about converter
redesign and an actual implementation in progress).

'In general in the literature of DC-DC power converters, integral control is
not used because it “difficult to control” or “generates instabilities”, so it is
neglected in practice.
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Quadratic boost converter.

II. THE GENERAL MODEL OF POWER CONVERTERS
UNDER CCM

Consider the following general model® of voltage-sourced
DC-DC power converters working under continuous conduc-
tion mode (CCM):

Mi = (J(u) —R)x + B(u)E (1)

where M is the diagonal LC' matrix composed of inductances
L; and capacitances C}; (coupled inductors are not considered);
J(u) is a skew-symmetric matrix, J 4+ J7 = 0 (T stands
for transpose), describing the LC connections and the form
inductor currents affects capacitor voltages; R is a diagonal
matrix composed of inductors series resistors and capaci-
tor conductances (resistors in parallel with capacitors); 3(u)
corresponds to a column vector showing the connections of
voltage source E to inductors. The state variable x represents,
accordingly, inductor currents ¢z; and capacitor voltages vc;.
The discrete variable u € {0,1} corresponds to each of the
two transistor states, on and off, under CCM.

Consider the following two examples. For the boost (step-
up) converter shown in Figure 2 we have

(6 g) &= ((1_Tu) —(11—1%11)) @+ <é> E. @

where = = (ir,vo).

The quadratic boost converter shown in Figure 3 has x =
[ir,,VCy,%L,,Vc,). and the following matrices

L, 0 0 0
o a0 o)
M=1tyg 0o 1, o>
0 0 0 C

2The derivation of this model can be appreciated in [21]. A submitted paper
to this Conference uses a graph approach to derived this model [22].

| 1-u 0 -1 0
Jwy=1" 1 0 —(1—-wu)]’

0 0 1—u 0

000 0 1

000 0 0

R=1000 o #=1o0

000 % 0

A suitable periodic PWM policy generates a sequence u(t),
u=1fort, <t <tp+dls, u=0 for t, +dTs <t < ty,
where tj is the switching instant, T switching period, d is
the duty cycle. Under a PWM policy, with varying duty cycle
0 < pu=d(t) < 1, the average model of (1) is given by

Mz = (T (u) — R)E + B(p)E. 3)

where % is the average state variable, u is the varying duty
cycle which acts as a control input. A first assumption (verified
in practice by design) is that this average model is BIBO stable
under a fixed duty cycle 4, and has a unique equilibrium point
Z or dc conversion ratio given by

T

7= ~W@-R)"B@) . @

III. SINGULAR PERTURBATION ANALYSIS OF CMC

A singularly perturbed system, cf. [1], can be written in
the following form

et = g(z,2)
2= f(z,2)

where € represents the small parameter to be neglected; be-
cause of ¢ there exists a time-scale separation: z € R” is
the fast variable, z™ is the slow variable. Under ¢ = 0, the
dimension of (5) reduces from n+m to m, because the second
equation of (5) degenerates into an algebraic equation:

O:g(x*,z*) (©)

If this equation has a (isolated) solution z* = ¢(z*), the first
equation of (5) results in

= f(o(z"), %) @

which is the quasi-steady-state model of orden m.

&)

A current-mode controller consists of an inner current
controller

M:ﬂ—k‘l(iLl—Z) , 3
and an outer voltage controller:
£ =~ka(vc, = V), )

where i, is the current of the first inductor, ve, = v, is_the
last, output capacitor; (ki, k2) are controller parameters; V' is
the desired output voltage.

Before proceeding, physical values of L; and C; (on the
order of mili- or micro-) permit to consider M = 5. Now
suppose we replace z = i.f, a constant current value, in (8):

n=1u-— kl(iLl - Z.ref)) y (10)



Our second assumption® is the system (3)-(10) is asymptoti-
cally stable to an isolated equilibrium point, i.e. v¢;, = @(irer)
using a suitable parameter k.

Therefore, the (semiglobal) stability current-mode control
(8)-(9) in closed-loop with (3) can we have to evaluate the
stability of the quasi-steady-state system which results:

2= k(") = V) . (11)

From here, stability and time-scale separation is guaranteed
provided eko < 1, ko > 0.

For example, for the case of the ideal boost converter (2),
r = 0, the controller

w=1u—ki(ipr —2),
Zz—kg(vc—V),

* * R-* R*
Ty =V =+ EZL:+ ok

Notice this is one isolated equilibrium under the inner current
control. Thus, (11) becomes

yields

R )

2:'* = 7]{32( EZ

which is asymptotically stable to z* = %V% for z* > 0.

IV. OUTPUT INTEGRAL CONTROL

Reduce the previous controller (8)-(9) to
fr=—k(ve, V), (12)

i.e. an integral output controller. In this case, (6) is not only
isolated but is unique due to our first assumption, i.e. there
exists a unique v}, = ¢(p*); this is the case for ideal converters
(no losses due to parasitics). For actual converters, the solution
of (6) remains isolated. The closed-loop system

St = (J (1) = R)E + B(u)E
fr = —k(ve, = V)

is then asymptotically stable provided ks < 1, ko > 0.

13)

Consider the ideal boost converter again. The unique iso-
lated point is given by

E
1 — px

vo =

and the quasi-steady-state model (7) results in

e E
e k{l—/i* V}

which is asymptotically stable to p* = 1 — E/V, for 0 <
wx < 1. Notice this controller and the (integral-based) current-
mode controller above are robust to (slow and/or punctual step)
variations of parameters, in particular, the output load R, and
the voltage source E.

V. CONCLUSIONS AND REMARKS

In this short note we proposed a straightforward approach,
based on singular perturbations (time-scale separation), to
demonstrate the semiglobal asymptotic stability of current-
mode controllers with an integral term on the output error.
The approach given here explains why the ouput of any DC-
DC power converter (with several inductors and capacitors)
can be regulated by current-mode control.

We also analyzed the asymptotic stability of a simple
integral controller. This controller solves in an easy and direct
way a long standing problem of robust output regulation of
DC-DC power converters (no other state variable is required).

We have implemented the integral controller (12) proposed
here in an actual boost converter with excellent robustness
results. It is interesting to mention that the limit of performance
of this simple controller is the open loop behavior of the DC-
DC power converter involved. This can be readily seen by
using the small-signal model and a root-locus approach. In fact,
we are working on a revision of performances of integral-based
current-mode controllers, and almost all controllers reviewed
exhibit this feature, they all have slower closep-loop responses
than the actual open-loop behavior®, cf. e.g. [8]. Nonetheless,
this is not an inconvenient from the power designer perspec-
tive: if a faster response is desired, redesign the converter, i.e.
inductance and capacitance values, simultaneously with gain
k.

Another result from variations of R, and E in this case
(integral control) is that the integral controller takes a longer
settling time in the presence of variations of E. This is so
because E is farther than R, from the point of the regulated
output (ve).
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