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RESUMEN 

En este trabajo se presenta un controlador robusto basado en la teoría de realimentación 
cuantitativa, por su sigla en inglés QFT, para un convertidor DC-DC Buck-Boost en modo de 
conducción continua que regula el voltaje suministrado por un generador fotovoltaico de 190 
Wp. El funcionamiento adecuado del generador fotovoltaico está ligado a las condiciones 
ambientales, además de la eficiencia del regulador, especialmente la eficiencia con que se 
genera ciclo de conmutación del convertidor para mantener la tensión de salida en un rango 
aceptable. Las estrategias de control convencional trabajan bajo ciertas restricciones, las cuales 
no se cumplen en condiciones de operación real del regulador, por tanto, el funcionamiento de 
éste se ve afectado al someterse a perturbaciones de entrada como resultado de las variaciones 
de la tensión generada por el panel, que se producen como consecuencia de los cambios en las 
condiciones climáticas que modifican la irradiación recibida por el generador solar. De igual 
forma, el punto de operación del convertidor varía, a causa de perturbaciones en la salida 
producto de los cambios de carga, y las variaciones paramétricas del convertidor. La estrategia 
de control propuesta se diseña utilizando técnicas de diseño basado en modelo, en el entorno 
de Simulink de Matlab® y la Toolbox Simscape para el modelamiento de sistemas físicos. El 
esquema de control QFT se ha modificado a partir de una estructura tipo Predictor de Smith 
para sistemas de fase no mínima, mostrando un comportamiento robusto del voltaje de salida 
del regulador ante cambios en la impedancia de carga, variación del punto de operación del 
convertidor al variar la irradiación solar y la temperatura del generador fotovoltaico, consiguiendo 
de esta forma que el controlador propuesto cumpla con las especificaciones de desempeño 
preestablecidas, reduciendo el esfuerzo en la señal de control en comparación con un 
controlador PI convencional  
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This paper presents a robust controller based on the theory of quantitative feedback, for its 
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the regulator, especially the efficiency with which the converter\'s switching cycle is generated in 
order to maintain the output voltage in an acceptable range. Conventional control strategies work 
under certain restrictions, which are not met under real operating conditions of the regulator, 
therefore, the operation of the latter is affected when subjected to input disturbances as a result 
of variations in the voltage generated by the panel, which are produced as a result of changes in 
climatic conditions that modify the radiation received by the solar generator. In the same way, 
the operating point of the converter varies, due to disturbances in the output caused by load 
changes, and the parametric variations of the converter. The proposed control strategy is 
designed using model-based design techniques in the Matlab® Simulink environment and the 
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photovoltaic generator, achieving in this way that the proposed controller complies with the preset 
performance specifications, reducing the effort in the control signal compared to a conventional 
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1. INTRODUCCIÓN 

El funcionamiento adecuado de los generadores fotovoltaicos está ligado a las 

condiciones medioambientales, además de la eficiencia del regulador, en especial 

la eficacia con la que se genera el ciclo de conmutación del convertidor para 

mantener la tensión de salida en un rango aceptable. Con miras a incrementar la 

eficiencia de los convertidores DC-DC utilizados como reguladores de voltaje se han 

estudiado e implementado diferentes técnicas de control, tanto lineal como no lineal, 

en convertidores DC-DC Buck-Boost. Técnicas de control basadas en modelo 

interno con dos grados de libertad se aplican a un convertidor elevador donde 

presentan unos buenos índices de desempeño para el convertidor a pesar de una 

restricción de ancho de banda en un sistema con fase no mínima (T. Kobaku, 

Patwardhan, & Agarwal, 2017). De igual forma se encuentran estrategias de control 

robusto utilizando control de modo deslizante, las cuales se han implementado para 

convertidores tipo Boost y tipo Buck-Boost (Khan & Memon, 2016; Şahın, Okumuş, 

& Kahvecı, 2015), alcanzando una robustez del sistema ante variaciones de voltaje 

de entrada y perturbaciones por cambios de la impedancia de carga. Asimismo, se 

encuentran técnicas de control robusto 𝐻2 y 𝐻∞, que se implementan en 

convertidores Buck-Boost para mitigar los efectos de la incertidumbre paramétrica 

y no paramétrica, igualmente para mantener la estabilidad robusta del convertidor 

en un punto de operación dado (Neto, Cavalcanti, & Salazar, 2012). Por otra parte 

se han formulado algoritmos de control predictivo para modelos sub-óptimos con el 

fin de asegurar estabilidad robusta con mayor eficiencia respecto a las técnicas 

clásicas de control, en convertidores Buck-Boost utilizando la función de Lyapunov 

para minimizar la función de costo (Alam, Tao, & Habib, 2016; Alam, Tao, Habib, & 

Khan, 2016). De modo similar, técnicas con un enfoque con dos grados de libertad 

para el diseño de un controlador robusto para sistemas de fase no mínima 

consiguen índices de desempeño adecuados para la regulación de voltaje ante 

cambios en la carga y consigue una estabilidad robusta del sistema con una técnica 

de diseño más sencilla comparado con las técnicas convencionales de control 

robusto (Dey & Saha, 2013; Dey, Saha, & Mahato, 2014). Otras estrategias para 
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optimizar la transferencia de energía del generador fotovoltaico a la carga se han 

formulado con la combinación de técnicas clásicas de control en combinación con 

un algoritmo de seguimiento de punto máximo de potencia, por su sigla en inglés 

MPPT. Éstas técnicas se han aplicado a un convertidor DC-DC Buck-Boost para 

regular el voltaje de salida, asegurando de esta forma un seguimiento robusto de 

referencia con una máxima transferencia de potencia ante una demanda dinámica 

de la carga (Vaz, Pimentel, & Araújo, 2015). Algoritmos de control PID basados en 

lógica Fuzzy también se utilizan para reducir el sobrepaso y el tiempo de 

establecimiento en sistemas de suministro de energía con bancos de baterías, los 

cuales han demostrado buenos índices de desempeño, a pesar de las limitaciones 

de ancho de banda impuesta por la dinámica de fase no mínima de este tipo de 

convertidores (Hussein, 2015). 

En este trabajo se propone el diseño y simulación de un controlador robusto QFT 

con dos grados de libertad y una estructura basada en Predictor de Smith 

modificado para sistemas de fase no mínima. Se valida el controlador QFT en el 

dominio del tiempo con la ayuda del modelo de simulación del lazo de generación, 

donde se observa la salida del convertidor ante variaciones de voltaje del generador 

solar y en alguno de los parámetros del convertidor y cambios de carga del 

convertidor, y a partir del Error máximo, Tiempo de asentamiento, Integral del error 

absoluto, se determina el desempeño del mismo frente a un controlador PID. 
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2. OBJETIVOS 

 

 

 

2.1. OBJETIVO GENERAL 

Diseñar un controlador QFT para un convertidor DC-DC Buck-Boost como regulador 

de tensión para un generador fotovoltaico de 100 𝑊𝑝 utilizando técnicas de diseño 

basado en modelo. 

2.2. OBJETIVOS ESPECÍFICOS 

Determinar el modelo matemático en espacio de estados de un convertidor DC-DC 

Buck-Boost para establecer el espacio de incertidumbre del convertidor ante las 

variaciones del voltaje de entrada del regulador y las fluctuaciones de la carga. 

Diseñar un controlador robusto QFT que permita la estabilidad robusta, seguimiento 

de referencias y rechazo de perturbaciones para un convertidor DC-DC Buck-Boost 

PWM, a partir de especificaciones de desempeño y espacio de incertidumbre del 

sistema. 

Construir un modelo de simulación de un generador fotovoltaico de 100 𝑊𝑝 

conectado a un convertidor DC-DC Buck-Boost para regular la tensión DC de una 

carga resistiva utilizando la Toolbox Simscape en el entorno de Simulink de 

Matlab®. 

Validar el desempeño robusto del controlador QFT respecto a un controlador PI, 

ante variaciones de carga, fluctuaciones de la tensión del panel solar y variaciones 

en los parámetros del convertidor, a partir de índices de desempeño. 
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3. PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA 

3.1. DEFINICIÓN DEL PROBLEMA 

La utilización de generadores fotovoltaicos se ha incrementado en los últimos años 

en respuesta a temas relacionados con el desarrollo sostenible y el cambio 

climático. No obstante la eficiencia del panel depende en gran medida de las 

condiciones medioambientales tal como la irradiancia solar y la temperatura del 

panel solar, por lo tanto la potencia generada es una potencia variable a lo largo del 

día y varía con las diferentes épocas de año (Das & Pradhan, 2011). En aplicaciones 

comerciales, estas variaciones tienen una fuerte implicación, puesto que los 

dispositivos electrónicos que se alimentan con este tipo de generadores no 

funcionarían adecuadamente debido a las fluctuaciones aleatorias de la tensión 

generada. De igual forma, las variaciones en la carga conectada al generador 

afectan el punto de operación del mismo lo que produce que el convertidor funcione 

en zonas no deseadas, lo cual disminuye la vida útil del sistema. Éstos factores 

requieren la implementación de un regulador de tensión para paneles solares a 

partir de convertidores DC-DC tipo Boost o Buck-Boost con modulación por ancho 

de pulso, por su sigla en inglés PWM, o algoritmos de seguimiento de punto máximo 

de potencia, por su sigla en inglés MPPT (Neto et al., 2012), garantizando de esta 

forma la estabilidad de la tensión de salida y manteniendo en el panel la eficiencia 

lo más alta posible. 

Además de las variaciones ambientales, el funcionamiento adecuado de los 

generadores fotovoltaicos se relaciona con la eficiencia del regulador, 

especialmente con la eficacia que se genera el ciclo de conmutación del convertidor 

(Das & Pradhan, 2011). El convertidor DC-DC normalmente está sujeto a 

perturbaciones de la tensión de entrada, variaciones en la carga y variaciones en 

los parámetros del convertidor (Towati, 2008), que modifican el punto de operación 

de la carga hasta alcanzar una respuesta inestable del controlador. Los 

controladores PI y PID se utilizan habitualmente en este tipo de aplicaciones, pero 

han mostrado unas respuestas transitorias oscilatorias ante las diferentes 
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condiciones de funcionamiento del convertidor DC-DC (Hussein, 2015), por lo cual 

es ineludible abordar diferentes técnicas de control robusto para garantizar la 

estabilidad del regulador de tensión ante diferentes perturbaciones bien sea del 

voltaje de entrada, o ante las variaciones en el punto de operación de la carga, e 

incluso variaciones paramétricas del sistema (Gadoura, 2002). Así, en este trabajo 

se plantea resolver la siguiente pregunta: ¿Cómo estabilizar un convertidor DC-DC 

tipo Buck-Boost PWM como regulador de tensión para sistemas de generación 

fotovoltaico, ante cambios abruptos en la tensión de entrada, variaciones del punto 

de operación de la carga, y variaciones paramétricas del convertidor; utilizando la 

teoría de realimentación cuantitativa para el diseño de controladores robustos? 

3.2. JUSTIFICACIÓN 

Una nueva aplicación en el diseño del control de convertidores DC-DC Buck-Boost 

PWM se propone a partir de la teoría de realimentación cuantitativa para el diseño 

de controladores robustos, para diseñar un control robusto multiobjetivo de ancho 

de banda y orden reducido, cumpliendo con las especificaciones de desempeño del 

controlador y del sistema, tales como estabilidad robusta, rechazo de 

perturbaciones y seguimiento de referencias. El diseño de controladores robustos 

para convertidores DC-DC en generadores fotovoltaicos es sólo una de las 

aplicaciones propuesta en este trabajo. Estas estrategias de control en 

convertidores DC-DC se pueden extender a diferentes aplicaciones industriales y 

comerciales, porque la mayoría de dispositivos electrónicos directamente no utilizan 

fuentes de alimentación de corriente alterna, lo que exige la implementación de 

convertidores de voltaje acoplados con lazos de regulación que suministran energía 

constante conforme a las diferentes condiciones de funcionamiento de la carga 

(Gadoura, 2002). 
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4. MARCO TEÓRICO 

4.1. Teoría de Realimentación Cuantitativa 

La Teoría de Realimentación Cuantitativa, conocida más comúnmente como QFT 

(Quantitative Feedback Theory), fue desarrollada inicialmente por I. Horowitz 

(1959), donde se presenta una gran versatilidad para sintonizar controladores 

robustos, entendiendo la robustez de dicha teoría, como la capacidad de gobernar 

el proceso a pesar de las incertidumbres existentes en el modelo matemático de la 

planta y las diferentes perturbaciones a las que se ve comprometido el sistema 

(Martínez, 2001). 

Figura 1 Diagrama de bloques del sistema de control con dos grados de 

libertad 

 

Fuente Control Robusto Cuantitativo: Historia de una idea (García-Sanz, 2010) 

Con base en la estructura de dos grados de libertad conformada por el prefiltro y 

controlador, tal como se muestra en el diagrama de la Figura 1, se requiere 

determinar una función de sensibilidad 𝑆 lo bastante pequeña para alcanzar los 

beneficios de realimentación, un error pequeño 𝐸 frente a las perturbaciones 𝐷 y 

seguimiento de señales de referencia 𝑅. Esto a su vez implica que la función del 

lazo 𝐿(𝑗𝜔) = 𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔) debe ser lo suficientemente grande, pero al mismo tiempo 

evitar que el ruido 𝑁 se propague en la salida, por lo tanto, se requiere una función 
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de sensibilidad complementaria 𝑇 = 0, y una función de sensibilidad 𝑆 = 1 con una 

función de lazo 𝐿 = 0. Estos objetivos contrapuestos requieren de un primer 

compromiso entre especificaciones, lo que sugiere una consideración cuantitativa 

de las distintas especificaciones de desempeño del controlador. Este problema 

suele resolverse con un compromiso en el dominio de la frecuencia entre las 

especificaciones en bajas y medias frecuencias para una 𝐿 lo suficientemente 

grande que aporta las necesidades requeridas por la realimentación, sin permitir 

que el ruido, (señales de alta frecuencia), se propaguen en la salida (Martínez, 

2001). De igual forma, en altas frecuencias donde dominan los modos de alto orden 

y que generalmente no se modelan porque no tiene sentido controlar el sistema en 

este rango, dado que una 𝐿 muy pequeña evita la amplificación de ruido. De todas 

formas el compromiso que tiene mayor implicación en el control realimentado se 

debe al esfuerzo de la señal de control, que en Horowitz (1963) se denomina como 

el ‘coste de la realimentación’ (Houpis, Rasmussen, & Garcia-Sanz, 2005). Aun si 

las especificaciones robustas corresponden al sistema en lazo cerrado, el 

controlador QFT se transforma en especificaciones para la función de lazo 𝐿 en la 

etapa de diseño, siendo esta una de las ventajas de trabajar con 𝐿 en lugar de la 

función 𝑆, donde principalmente la primera es mucho más sensible y con un mayor 

coste de realimentación (Martínez, 2001). 

4.2. Metodología QFT 

El diseño de un controlador basado en la teoría de realimentación cuantitativa QFT, 

se realiza en dos fases. En la primera se sintoniza el controlador 𝐺(𝑠) en la Figura 

1, que reduce la variación de la planta en lazo cerrado ante la incertidumbre del 

modelo (lazo abierto) y las diferentes entradas de perturbación. Reducida la 

sensibilidad en lazo cerrado, el prefiltro 𝐹(𝑠) se diseña en la segunda fase para 

asegurar el comportamiento exacto para cada frecuencia donde cumple con el 

seguimiento de señales de referencia (Elso, Gil-Martinez, & Garcia-Sanz, 2017). 
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El proceso de diseño con QFT que cumple con estos objetivos se desarrolla en los 

siguientes pasos (Houpis et al., 2005), documentados conforme al diagrama de la 

Figura 2: 

- Determinar el modelo de la planta con incertidumbres, calculando la familia de 

plantas a las frecuencias de interés. Para cada frecuencia se obtiene una 

representación en fase [ ] y magnitud [𝑑𝐵] de la planta con una incertidumbre 

sobre el plano de Nichols, que se denomina plantilla o template 𝑖 , 𝑃(𝑖), y en 

cada plantilla se selecciona una planta nominal 𝑃0(𝑗
𝑖
). 

- Definir las especificaciones deseadas de la medida de la estabilidad y 

comportamiento robusto en lazo cerrado del sistema, conforme al análisis 

derivado de la representación en fase [ ] y en magnitud [𝑑𝐵] de la planta con 

una incertidumbre que se muestra en el plano de Nichols, para un conjunto de 

frecuencias. 

- Dibujar la incertidumbre de la planta, implícita en las plantillas, y las 

especificaciones de lazo cerrado, que se trasforman en unas curvas de 

restricción, denominadas contornos o bounds, existiendo una curva para cada 

frecuencia y cada tipo de especificación. Al igual que las especificaciones, se 

encontrarán unos contornos de estabilidad robusta, 𝐵𝑈(𝑗
𝑖
), y de 

comportamiento robusto, 𝐵𝑅(𝑗
𝑖
), para el seguimiento de señales y 𝐵𝐷(𝑗

𝑖
) para 

el rechazo de perturbaciones. Finalmente se determina en cada frecuencia, el 

contorno intersección más desfavorable que representa cada especificación, 

𝐵(𝑗
𝑖
). 

- Cumplir con las especificaciones robustas a pesar de la incertidumbre, la función 

de transferencia nominal de lazo abierto 𝐿0(𝑗
𝑖
), para satisfacer el contorno 

𝐵(j
𝑖
), en cada frecuencia 𝑖. Para ello, se añade a la planta nominal 𝑃0(𝑗

𝑖
) el 

controlador adecuado 𝐺(𝑗
𝑖
), dando como resultado 𝐿0(𝑗

𝑖
)=𝐺(𝑗

𝑖
) 𝑃0(𝑗

𝑖
). 

Este proceso se conoce como síntesis o loop-shaping del controlador. 
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- Diseñar el prefiltro, 𝐹(𝑠), o segundo grado de libertad, que permite desacoplar 

el comportamiento en el seguimiento de señales y el rechazo de perturbaciones. 

Reducida la sensibilidad frente a la incertidumbre con el controlador, el prefiltro 

permite modelar en cada frecuencia el comportamiento de lazo cerrado según la 

especificación robusta que se requiera en el seguimiento de señales de 

referencia. 

- Validar los diseños en el dominio temporal, ya que éstos se han llevado a cabo 

en el dominio de la frecuencia, la herramienta ‘The QFT Control Toolbox 

(QFTCT) for Matlab’ contiene una sección de análisis que permite evaluar la 

respuesta del controlador QFT. 

Con base en la estructura de dos grados de libertad de la Figura 1 y realimentación 

unitaria, 𝐻(𝑠) = 1, se establecen seis funciones de transferencia conocidas como la 

banda de los seis para un sistema con realimentación unitaria utilizando una 

estructura de dos grados de libertad (Karl J. Åström & Wittenmark, 2013). Estas 

funciones de transferencia se muestran en la ecuación (1), la ecuación (2) y la 

ecuación (3). 

𝑥 =
𝑃(𝑗𝜔)

1 + 𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)
𝑢𝑑 −

𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)

1 + 𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)
𝑛 +

𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)𝐹(𝑗𝜔)

1 + 𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)
𝑟 (1) 

𝑦 =
𝑃(𝑗𝜔)

1 + 𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)
𝑢𝑑 +

1

1 + 𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)
𝑛 +

𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)𝐹(𝑗𝜔)

1 + 𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)
𝑟 (2) 

𝑢 = −
𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)

1 + 𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)
𝑢𝑑 −

𝐺(𝑗𝜔)

1 + 𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)
𝑛 +

𝐺(𝑗𝜔)𝐹(𝑗𝜔)

1 + 𝑃(𝑗𝜔)𝐺(𝑗𝜔)
𝑟 (3) 
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Figura 2 Pasos para el diseño controlador QFT 

 

Fuente Control Robusto Cuantitativo: Historia de una idea (García-Sanz, 2010) 

A partir de las funciones de transferencia de la banda de los seis, se formula la 

cuantificación de las especificaciones de desempeño en cuanto a la estabilidad 
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robusta que rechaza las perturbaciones en la entrada y salida del sistema, que sigue 

la  referencia, rechaza el ruido y minimiza el esfuerzo en la señal de control, tal como 

se muestra en la Tabla 1. 

Tabla 1 Especificaciones básicas para el diseño con 𝐻(𝑠) = 1 

Especificación Definición 

Estabilidad Robusta |
𝑦

𝑟
| = |

𝐿(𝑗𝜔)

1 + 𝐿(𝑗𝜔)
| < 𝛿𝑢(𝜔) 

Rechazo de Perturbación a la Salida |
𝑦

𝑑
| = |

1

1 + 𝐿(𝑗𝜔)
| < 𝛿𝑆(𝜔) 

Rechazo de Perturbación a la Entrada |
𝑦

𝑢𝑑
| = |

𝑃(𝑗𝜔)

1 + 𝐿(𝑗𝜔)
| < 𝛿𝑝(𝜔) 

Seguimiento de Referencia 𝛼𝐿(𝜔) ≤ |
𝑃𝐺𝐹(𝑗𝜔)

1 + 𝐿(𝑗𝜔)
| ≤ 𝛼𝑈(𝜔) 

Rechazo a Ruido |
𝑦

𝑛
| = |

𝑃𝐺(𝑗𝜔)

1 + 𝐿(𝑗𝜔)
| < 𝛿𝑛(𝜔) 

Esfuerzo de Control |
𝑢

𝑛
| = |

𝐺(𝑗𝜔)

1 + 𝐿(𝑗𝜔)
| < 𝛿𝑐(𝜔) 

Con base en las ecuaciones definidas en forma polar en la Tabla 1, para cada 

frecuencia de interés y cada planta 𝑃(𝑗
𝑖
) = 𝑝∠𝜃, y un controlador 𝐺(𝑗

𝑖
) = 𝑔∠∅, 

con ∅ ∈ [−2𝜋, 0], las especificaciones de la Tabla 1 se derivan en inecuaciones 

cuadráticas de la forma que se muestra en la ecuación (4) (Elso et al., 2017). 

𝐼𝜔𝑖

𝑘 (𝑝, 𝜃, 𝛿𝑘, ∅) = 𝑎𝑔2 + 𝑏𝑔 + 𝑐 ≥ 0  (4) 

4.3. Convertidor DC-DC Buck-Boost 

Los convertidores de potencia son ampliamente utilizados en diversas aplicaciones 

industriales y comerciales tales como los cargadores de baterías, controladores de 

velocidad y fuentes de alimentación para diferentes dispositivos electrónicos 
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(Hussein, 2015). Actualmente las fuentes de alimentación suministran energía 

eléctrica utilizando semiconductores de potencia que se conmutan a alta frecuencia, 

estos se conocen como fuentes de potencia en modo conmutado o por sus siglas 

en inglés SMPS (Towati, 2008).  

Los convertidores DC-DC son sistemas dinámicos no lineales debido a la frecuencia 

de conmutación, dispositivos de potencia y componentes pasivos como bobinas y 

condensadores. En cada ciclo de conmutación, estos elementos se pueden agrupar 

en diferentes topologías, las cuales se pueden describir mediante sistemas de 

ecuaciones de estado lineales (Maksimovic, Stankovic, Thottuvelil, & Verghese, 

2001). Los convertidores DC-DC se pueden analizar mediante un sistema de 

ecuaciones de estado o por medio de una descripción analítica del comportamiento 

en cada ciclo de conmutación del convertidor. Las técnicas numéricas se utilizan 

ampliamente para el diseño de algoritmos de simulación, consiguiendo de esta 

forma unos resultados cuantitativos. Por otra parte, la descripción analítica del 

convertidor representa la operación y el rendimiento del mismo (Gadoura, 2002). 

El análisis de pequeña señal en tiempo continuo es la técnica más usada para el 

análisis  de circuitos promediados (Wester & Middlebrook, 1972), promedio en 

espacio de estados (Middlebrook & Cuk, 1976) o modelado de conmutación PWM 

(Vorperian, 1990). (Wester & Middlebrook, 1972) propone un análisis para 

desarrollar convertidores DC-DC tipo Buck, Boost y Buck-Boost, para ello se utilizan, 

modelos continuos en términos de los componentes del circuito y de una respuesta 

del sistema a baja frecuencia. Por otra parte, (Middlebrook & Cuk, 1976) introdujo 

el método promediado en espacio de estados, donde la descripción de cada modo 

de conmutación se representa mediante una ecuación en espacio de estado, lo cual 

permite caracterizar la impedancia de entrada, la impedancia de salida, la función 

de trasferencia y las características de controlador a la salida del convertidor. 

Para que un convertidor DC-DC suministre energía de forma confiable se debe 

presentar un comportamiento robusto y estable bajo las diferentes condiciones de 
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operación, dado que pueden estar sometidos a perturbaciones de carga, tensión de 

entrada y variación en la configuración del sistema, de manera que es indispensable 

la implementación de un controlador robusto en lazo cerrado. Para el diseño del 

controlador se utiliza el modelo de pequeña señal del convertidor a partir de la 

linealización en un punto de operación y las ecuaciones de estado promediadas. No 

obstante los modelos matemáticos del convertidor dependen de las condiciones de 

operación y las configuraciones del sistema, por lo cual, un controlador PI o PID con 

parámetros fijos no responderían adecuadamente ante los diversos puntos de 

operación del convertidor (Towati, 2008).  

En los sistemas de generación fotovoltaica, los convertidores DC-DC tienen un 

papel importante dado que se utilizan para regular el suministro de voltaje y actuar 

como un acople entre el generador y la carga, así como también controlan el nivel 

de carga y descarga en sistemas de generación aislados con respaldo de baterías 

(Hussein, 2015). Diferentes estrategias de control se han implementado para 

convertidores DC-DC en sistemas fotovoltaicos como se muestra en(Gaga Ahmed, 

Errahimi Fatima, & ES-Sbai Najia, 2015), donde se propone el diseño de un 

controlador robusto en modo deslizante para un convertidor DC-DC Buck 

combinado con un algoritmo de observación y perturbación, para mejorar la 

eficiencia de un generador fotovoltaico. De igual forma en (Neto et al., 2012), se 

propone el diseño de un controlador robusto basado en la técnica 𝐻2 y 𝐻∞ para 

minimizar los efectos de la incertidumbre y las perturbaciones del convertidor 

conectado a un generador fotovoltaico. En la literatura se han estudiado de igual 

forma la estabilidad de un convertidor DC-DC tipo Boost conectado a un generador 

fotovoltaico con estrategias de control de pico de corriente, corriente promediada y 

modo de control de voltaje. 
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5. MATERIALES Y MÉTODOS 

 

5.1. Modelado Generador Fotovoltaico 

Para el diseño de un controlador robusto QFT se propone un modelo de simulación 

conformado por un generador fotovoltaico construido con cuatro módulos en serie 

PV-UD190HA6 de 190 𝑊𝑝, cada uno conectado a un convertidor DC-DC tipo Buck-

Boost con carga resistiva que regula el voltaje de salida entre 75𝑉 y 125𝑉. Cada 

módulo del generador fotovoltaico se modela como una unión PN que exhibe un 

comportamiento no lineal en la respuesta para una relación voltaje/corriente del 

generador. 

Figura 3. Circuito equivalente de generador fotovoltaico 

 

En la Figura 3 se muestra el circuito equivalente de una celda de un generador 

fotovoltaico. La corriente 𝐼𝐿 generada por el panel solar es directamente proporcional 

a la cantidad de radiación solar impresa sobre la celda, lo cual permite que se 

genere una corriente 𝐼𝐷 en el diodo 𝐷, conformando de esta forma una relación 𝑉 −

𝐼 del generador (Khatib & Elmenreich, 2016). El parámetro 𝑅𝑆 corresponde a la 

resistencia serie de cada celda y 𝑅𝑆𝐻 a la resistencia paralelo en condiciones 

ideales, la cual se puede despreciar dada su elevada magnitud. Como resultado la 

corriente 𝐼 generada por la celda se modela en la ecuación (5). 
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𝐼 = 𝐼𝐿 − 𝐼𝑜 (𝑒
𝑞(𝑉+𝐼𝑅𝑆 )

𝑛𝑘𝑇
−1) −

𝑉 + 𝐼𝑅𝑆 

𝑅𝑆𝐻  
   (5) 

Donde la fotocorriente 𝐼𝐿, depende de la primera y segunda temperatura de 

referencia y se determina mediante la ecuación (6). 

𝐼𝐿 = 𝐼𝑆𝐶𝑇1,𝑛𝑜𝑚
(

𝐺

𝐺𝑁𝑂𝑀
) + (

𝐼𝑆𝐶𝑇2
− 𝐼𝑆𝐶𝑇1

𝑇2 − 𝑇1
)   (6) 

La corriente 𝐼𝑜 en la ecuación (5) representa la corriente de saturación del diodo 

que está dada por la ecuación (7) y la ecuación (8). 

𝐼𝑜 = 𝐼𝑜𝑇1
(

𝑇

𝑇1
)

3
𝑛

𝑒

𝑞𝑉𝑇1

𝑛𝑘(
1
𝑇

−
1
𝑇1

)
   (7) 

𝐼𝑜𝑇1
=

𝐼𝑆𝐶𝑇1

𝑒
𝑞𝑉𝑂𝐶
𝑛𝑘𝑇1 − 1 

  (8) 

donde 𝐼𝑆𝐶𝑇1
 es la corriente de cortocircuito de la celda solar para una irradiación 

𝐺𝑁𝑂𝑀 de 1 𝑘𝑊/𝑚2 y 25 °𝐶. El factor 𝑛 corresponde a un factor de calidad del diodo, 

que asume un valor de 2 para material cristalino y un valor menor a 2 para un 

material amorfo.  La constante de Boltzmann se representa por 𝑘 y la carga del 

electrón es 𝑞 (Saharia, Manas, & Sen, 2016). 

5.2. Modelamiento de un Convertidor DC-DC Buck-Boost 

El convertidor DC-DC Buck-Boost se muestra en la Figura 4. El comportamiento 

dinámico del circuito se describe a partir de la ecuación (9) y la ecuación (10), 

donde 𝑢 es una función de la conmutación, la cual toma un valor de 1 cuando el 

interruptor está cerrado y 0 cuando el interruptor está abierto, de tal forma que se 

describe el comportamiento dinámico para los dos modos de funcionamiento del 

convertidor. 



28 
 

Figura 4 Convertidor DC-DC Buck-Boost en lazo abierto 

 

𝑖�̇� =
1

𝐿
[𝐸𝑢 + 𝑉𝑐(1 − 𝑢) − 𝑟𝑖𝐿] (9) 

𝑉�̇� =
1

𝐶
[−𝑖𝐿(1 − 𝑢) −

𝑉𝑐

𝑅
] (10) 

El modelo promediado del circuito del convertidor se consigue con la ecuación (13) 

y la ecuación   (14), que se obtienen de las aproximaciones dadas por la ecuación 

(11), la ecuación (12), el modelo descrito por la ecuación (9) y la ecuación (10) 

(Bacha, Munteanu, & Bratcu, 2014), donde 𝛼 representa el promedio de la señal de 

conmutación del respectivo ciclo útil. 

〈𝑖𝐿(1 − 𝑢)〉0 ≈ 〈𝑖𝐿〉0(1 − 𝛼) (11) 

〈𝑉𝑐(1 − 𝑢)〉0 ≈ 〈𝑉𝑐〉0(1 − 𝛼) (12) 

〈𝑖𝐿〉0
̇ =

1

𝐿
[𝐸𝛼 + 〈𝑉𝑐〉0(1 − 𝛼) − 𝑟〈𝑖𝐿〉0] (13) 

〈𝑉𝑐〉0
̇ =

1

𝐶
[−〈𝑖𝐿〉0(1 − 𝛼) −

〈𝑉𝑐〉0

𝑅
]   (14) 

Para linealizar el modelo se establece un punto de equilibrio 𝛼𝑒 (Nise, 2015), que se 

calcula con las ecuaciones (15) y la ecuación (16), a partir de la ecuación (13) y la 

ecuación   (14), eliminando la variación de corriente y tensión, respectivamente. Así 

se obtiene un modelo en espacio de estados linealizado en un punto de operación 

con pequeña variación, tal y como se muestra en la ecuación (17) y la ecuación (18), 

donde las variables de estado son 𝑥1 = 〈𝑖𝐿〉0 y 𝑥2 = 〈𝑉𝑐〉0. 
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〈𝑖𝐿〉0𝑒 =
𝛼𝑒

(1 − 𝛼𝑒)2𝑅
𝐸 (15) 

〈𝑉𝑐〉0𝑒 = −
𝛼𝑒

(1 − 𝛼𝑒)
𝐸 (16) 

𝑥1̇̃ =
1

𝐿
(1 − 𝛼𝑒)𝑥2̃ +

1

𝐿
(−𝑥2𝑒 + 𝐸)�̃� (17) 

𝑥2̇̃ = −
1

𝐶
(1 − 𝛼𝑒)𝑥1̃ −

1

𝑅𝐶
𝑥2̃ +

1

𝐶
𝑥1𝑒�̃� (18) 

A partir de la ecuación (17) y la ecuación (18) se establece la representación en 

espacio de estado del convertidor, cuyas ecuaciones permiten determinar la función 

de transferencia del sistema de fase no mínima, tal y como se muestra en la 

ecuación (19). La ganancia estática del convertidor M, está dada por la ecuación 

(20). La constante de tiempo 𝜏 está dada por la ecuación (21), que determina la 

ubicación de cero en el semiplano derecho, produciendo un sistema de fase no 

mínima. La frecuencia natural y el coeficiente de amortiguamiento relativo están 

dados por la ecuación (22) y ecuación (23) respectivamente. 

�̃�(𝑠)

�̃�(𝑠)
= −

𝑀2𝐸

𝛼𝑒
2

∗
1 − 𝜏𝑠

𝑠2 1
𝜔𝑛

2 + 𝑠
2𝜉
𝜔𝑛

+ 1
 

(19) 

𝑀 =
𝛼𝑒

1 − 𝛼𝑒
 (20) 

𝜏 =
𝑀2𝐿

𝛼𝑒𝑅
 (21) 

𝜔𝑛 =
𝛼𝑒

𝑀
√

1

𝐿𝐶
 (22) 

𝜉 =
𝑀

2𝛼𝑒

√
𝐿

𝑅2𝐶
 (23) 
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5.3. Diseño Controlador QFT 

5.3.1. Predictor Smith para sistemas de fase no mínima 

En la Figura 5 se muestra el esquema del controlador propuesto con predictor Smith 

modificado. Dadas las restricciones de ancho de banda impuestas por los sistemas 

de fase no mínima (Tarakanath Kobaku, Patwardhan, & Agarwal, 2017), se han 

propuesto diferentes estrategias para el diseño de controladores QFT basadas en 

una planta equivalente de fase mínima acoplada con un filtro pasa todo (Horowitz & 

Sidi, 2007), no obstante se encuentran limitaciones en una implementación real 

dado que se pierde la estabilidad robusta en el sistema (Chen & Ballance, 2010). 

Otro enfoque se relaciona con las limitaciones en las especificaciones de 

desempeño, las cuales se reflejan en el corrimiento de contornos en el plano de 

Nichols, de hecho se traduce en un diseño tedioso tanto del controlador como el 

prefiltro (Garcia-Sanz & Houpis, 2012). Por otra parte, en este trabajo se propone 

una estructura fundamentada en el concepto del predictor Smith, modificado para 

sistemas de fase no mínima, el cual utiliza una planta estimada de fase mínima �̂�𝑚𝑝, 

para un lazo interno de compensación y predictor de un sistema de fase mínima, y 

un filtro pasa todo 𝐴𝑃𝐹 que mitiga los efectos del cero en el semiplano derecho y el 

diseño del controlador 𝐺(𝑆) con el pre-filtro 𝐹(𝑆), dado que es una estructura de dos 

grados de libertad (Garcia-Sanz, 2017). 

Figura 5. Esquema del controlador QFT basado en el Predictor Smith para 

sistemas de fase no mínima. 
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La planta 𝑃(𝑠) está dada por la ecuación (24), donde se observa un cero en 𝑧 =

1/𝑎. La planta estimada �̂�(𝑠) está dada por la ecuación (25), por tanto el sistema 

estimado de fase mínima está dado por la ecuación (26) y el filtro pasa todo 𝐴𝑃𝐹(𝑠) 

por la ecuación (27). 

𝑃(𝑠) =
(−𝑎𝑠 + 1)𝑛𝑟(𝑠)

𝑑𝑟(𝑠)
   (24) 

�̂�(𝑠) = �̂�𝑛𝑚𝑝(𝑠) = �̂�𝑚𝑝(𝑠)𝐴𝑃𝐹(𝑠)   (25) 

�̂�𝑚𝑝(𝑠) =
(�̂�𝑠 + 1)�̂�𝑟(𝑠)

�̂�𝑟(𝑠)
  (26) 

𝐴𝑃𝐹(𝑠) =
(−�̂�𝑠 + 1)

(�̂�𝑠 + 1)
 (27) 

Dado que se diseña un controlador robusto, el cual es del tipo robusto QFT, ante 

variaciones paramétricas de la planta, se proponen dos algoritmos que permiten 

seleccionar una planta adecuada �̂�𝑚𝑝 (Garcia-Sanz, 2017). El primer algoritmo 

busca seleccionar una planta estimada �̂�𝑚𝑝 del espacio de incertidumbre, tal que 

permita que 𝑌∗(𝑠) ≅ 𝑌(𝑠) en el diagrama de la Figura 6, es decir que |𝑄(𝑠)| ≤ 𝑚𝑑 

en el rango de frecuencias de interés del controlador (0 ≤ 𝜔 ≤ 𝜔𝐵𝑊), donde 𝑚𝑑 se 

fija en 3𝑑𝐵 y 𝑄(𝑠) se define conforme a la ecuación (28).  Al igual que 𝐻(𝑠) se define 

conforme a la ecuación (29). Del conjunto de plantas que se han seleccionado con 

el primer algoritmo, se extrae la planta que minimiza la función de costo dada por la 

ecuación (30). Donde 𝑇(𝑠) en la teoría de realimentación cuantitativa representa las 

plantillas de la planta real y 𝑇𝑒𝑞(𝑠) representa las plantillas de la planta equivalente 

en lazo abierto, definiendo de esta forma el segundo algoritmo. 
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Figura 6. Esquema de Predictor Smith equivalente para sistemas de fase no 

mínima. 

 

𝑄(𝑠) =
𝐴𝑃𝐹(𝑠)

𝐻(𝑠)
 (28) 

𝐻(𝑠) = (1 − 𝐴𝑃𝐹(𝑠))
�̂�𝑟(𝑠)

𝑃𝑟(𝑠)
+ 𝐴𝑃𝐹(𝑠) (29) 

𝐼𝑐𝑜𝑠𝑡 =
1

𝑛𝜔
∑

𝐴 (𝑇𝑒𝑞(𝑗𝜔))

𝐴(𝑇(𝑗𝜔))
𝜔∈Ω

 (30) 

Con base en los algoritmos propuestos en (Garcia-Sanz, 2017), para un rango de 

frecuencias de interés 𝜔 = [1,    1.7,    3, 5.5, 10, 30, 100, 300] 𝑘𝑟𝑎𝑑/𝑠, la planta 

estimada que cumple con los criterios de selección está dada por la ecuación (31). 

�̂�𝑚𝑝(𝑠) =
−0.06698 𝑠 −  300

6.2𝑥10−7𝑠2 + 0.33𝑥10−3𝑠 + 1
  (31) 

5.3.2. Espacio de Incertidumbre 

En el diseño de un controlador robusto QFT para un sistema con incertidumbre 

paramétrica es importante definir el espacio de incertidumbre del sistema que 

representa el comportamiento dinámico del convertidor DC-DC Buck-Boost. Con 

base en los datos experimentales del convertidor que son similares al trabajo 

propuesto por Towati (Towati, 2008) se puede establecer una variación en los 

parámetros del convertidor alrededor del ±20%, tal y como se muestra en la Tabla 

2. 
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Tabla 2. Parámetros del Convertidor Buck_Boost. 

Parámetros del Convertidor 

Parámetro Valor Nominal 

𝑉𝑖 100 𝑉 

𝐹𝑠 100 𝑘𝐻𝑧 

𝑅 15 Ω 

𝐿 500 𝜇𝐻 

𝐶 100 𝜇𝐹 

𝛼𝑒 0.5 

Partiendo de los datos de la Tabla 2 se conforma un intervalo de incertidumbre para 

cada uno de los parámetros que afectan el punto de operación del convertidor. La 

resistencia presenta una variación tal que, ∆𝑅 = [12Ω 18Ω]∀ 𝑅 ∈ ℝ; en la 

inductancia 𝐿, ∆𝐿 = [0.4𝑥10−3𝐻 0.6𝑥10−3𝐻]∀ 𝐿 ∈ ℝ; en la capacitancia 𝐶, ∆𝐶 =

[0.08𝑥10−3𝐹 0.12𝑥10−3𝐹] ∀ 𝐶 ∈ ℝ; lo cual permite establecer un espacio de 

incertidumbre paramétrica cuya función de distribución de probabilidad se puede 

determinar a partir de una distribución Uniforme o Normal (Garcia-Sanz & Houpis, 

2012). 

Figura 7. Espacio de incertidumbre convertidor DC-DC Buck-Boost con distribución 

uniforme. 
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Con base en la función de distribución de probabilidad uniforme, se genera una 

familia de plantas evaluadas ante un conjunto de frecuencias de interés entre 

1000 𝑟𝑎𝑑/𝑠 a 300 k𝑟𝑎𝑑/𝑠, obteniendo para cada frecuencia una representación en 

fase [°] y en magnitud [dB] del conjunto de plantas en el diagrama de Nichols 

(Martínez, 2001), tal y como se muestra en la Figura 7. 

5.3.3. Especificaciones de desempeño del controlador 

Dado que el regulador de voltaje Buck-Boost se somete a cambios en la carga 

conectada a la salida del convertidor, a las variaciones de los parámetros en los 

diferentes puntos de operación y a la variación en el voltaje del generador que se 

produce en cada una de las diferentes condiciones medioambientales. En este 

trabajo se definen tres especificaciones de desempeño fundamentándose en la 

mínima estabilidad robusta recomendada. En este caso se establecen 5 𝑑𝐵 de 

margen de ganancia y 45° en el margen fase con un rechazo de las perturbaciones 

en la carga (voltaje de salida del convertidor) y un seguimiento robusto de 

referencia, las cuales según la teoría de realimentación cuantitativa se definen de 

acuerdo a la ecuación (32), ecuación (33) y la ecuación (34) respectivamente. 

|
𝑦

𝑟
| = |

𝐿(𝑗𝜔)

1 + 𝐿(𝑗𝜔)
| < 𝛿𝑢(𝜔)  (32) 

|
𝑦

𝑑
| = |

1

1 + 𝐿(𝑗𝜔)
| < 𝛿𝑆(𝜔) (33) 

𝛼𝐿(𝜔) ≤ |
𝑃𝐺𝐹(𝑗𝜔)

1 + 𝐿(𝑗𝜔)
| ≤ 𝛼𝑈(𝜔) (34) 

Para resolver estas inecuaciones se debe cuantificar los parámetros 𝛿𝑢(𝜔), 𝛿𝑆(𝜔), 

𝛼𝐿(𝜔) y 𝛼𝑈(𝜔), bien sea como constantes o a partir de funciones de transferencia 

que representen la dinámica deseada de la planta en lazo cerrado (Houpis, Sheldon, 

& D’Azzo, 2003). El criterio de estabilidad robusta se define a partir de la ecuación 
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(32), con 𝛿𝑢(𝜔) = 1.3, dando como resultado un margen de fase de 45° y un margen 

de ganancia 5𝑑𝐵, conforme a la ecuación ( 35 ) y la ecuación ( 36 ). 

𝑀𝐹 ≥ 180° − arcco s (
0.5

𝛿𝑈
− 1) ( 35 ) 

𝑀𝐺 ≥ 1 +
1

𝛿𝑈
    ( 36 ) 

El rechazo de perturbaciones a la salida del convertidor se define a partir del 

parámetro 𝛿𝑆(𝜔) y la ecuación (33) (Elso et al., 2017). Esta expresión se define como 

una función de transferencia que representa la dinámica de la planta ante una 

perturbación de carga en el convertidor. Esta respuesta está sujeta a la dinámica del 

sistema real, por tanto, se define un tiempo de establecimiento de 0.01 𝑠 de la salida 

ante una perturbación tipo escalón unitario, limitando de esta forma la función de 

sensibilidad del sistema. Para definir la función de transferencia 𝛿𝑆(𝜔), se aplica el 

método de asignación de polos (Houpis et al., 2003), cuyo resultado se muestra en 

la ecuación (37). 

𝛿𝑆(𝜔) =
𝑠2  +  153.5 𝑠

 𝑠2  +  307 𝑠 +  23560
 (37) 

La respuesta en frecuencia y en el dominio del tiempo ante una entrada tipo escalón 

se muestran en la Figura 8 y Figura 9, respectivamente. La función de transferencia 

que modela la respuesta deseada en lazo cerrado del convertidor atenúa las 

señales de baja frecuencia y no amplifica señales de alta frecuencia porque existe 

un cero en el origen del plano 𝑆. En el dominio del tiempo la función dada por la 

ecuación (37) permite al controlador mitigar una perturbación a la salida del 

convertidor dado por un cambio en la carga de la impedancia de salida del sistema, 

logrando así una compensación en un tiempo inferior a los 13 𝑚𝑠.  
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Figura 8 Respuesta en frecuencia de 𝛿𝑆 

 

Figura 9 Respuesta de 𝛿𝑆 en el dominio del tiempo 
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como una función de transferencia con tres polos reales no repetidos, donde un polo 

dominante responde al tiempo de establecimiento requerido igual a 𝑡𝑠𝑠 = 5 𝑚𝑠 

(Houpis et al., 2005). La función de trasferencia se define en la ecuación (39). 

𝛼𝑈(𝜔) =
676.6 𝑠 + 1831000

 𝑠2  +  1600 𝑠 +  1831000
  (38) 

𝛼𝐿(𝜔) =
3965𝑥106

 𝑠3 + 4872 𝑠2 + 7692𝑥103 𝑠 + 3965𝑥106
 (39) 

En la Figura 10 se observa la respuesta temporal subamortiguada de 𝛼𝑈 y 

sobreamortiguada 𝛼𝐿, con un tiempo de establecimiento para ambas funciones de 

transferencia de 5 𝑚𝑠. 

Figura 10. Respuesta de 𝛼𝑈 y 𝛼𝐿 en el dominio del tiempo 
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G(𝑗𝜔)𝑃(𝑗𝜔).  Así, el problema de control se centra en determinar un único 

controlador 𝐺(𝑗𝜔), que cumpla con todas las especificaciones de desempeño 

establecidas a partir de la planta con incertidumbre 𝑃(𝑗𝜔) en el rango de frecuencias 

de interés (Gil-Martínez & García-Sanz, 2003). Para resolver el problema de control 

se plantea una inecuación cuadrática por cada especificación de desempeño, tal y 

como se muestra en la ecuación (40), la ecuación (41), la ecuación (42) y la 

ecuación (43). En la Tabla 3 se resume el algoritmo que permite calcular la magnitud 

del controlador en forma polar 𝑔, resolviendo el conjunto de inecuaciones 

cuadráticas. 

𝑝2 (1 −
1

𝛿𝑢
2

) 𝑔2 + 2𝑝 cos(∅ + 𝜃)𝑔 ≥ 0     (40) 

𝑝2𝑔2 + 2𝑝 cos(∅ + 𝜃)𝑔 + (1 −
1

𝛿𝑠
2

) ≥ 0      (41) 

𝑝𝑒
2𝑝𝑑

2 (1 −
1

𝛿5
2) 𝑔2 + Ψ + (𝑝𝑒

2 −
𝑝𝑑

2

𝛿5
2) ≥ 0     (42) 

Ψ = 2𝑝𝑒𝑝𝑑 (𝑝𝑒cos(∅ + 𝜃𝑑) −
𝑝𝑑

𝛿5
2 cos(∅ + 𝜃𝑒)) 𝑔 (43) 

El sistema de ecuaciones se resuelve a partir de unos métodos iterativos conforme 

al algoritmo de la Tabla 3, propuesto por Chait et al (Chait & Yaniv, 1993), donde 𝑔 

equivale a la representación polar del controlador y 𝑝 representa la forma polar de la 

planta nominal del lazo 𝐿𝑜. Cada raíz del sistema de inecuaciones cuadráticas 

representa un lugar en el diagrama de Nichols. Para las 𝑛 frecuencias de interés y la 

planta nominal, se generan 𝑛 cantidad de puntos los cuales representan los 

contornos de cada especificación, de manera que el único controlador 𝑔𝑒𝑗∅ que 

cumple con todas las especificaciones de desempeño es aquel que consigue llevar 

la función del lazo 𝐿 sobre el intercepto (Ver el detalle de la Figura 12) de todos los 

contornos de cada especificación (Gil-Martínez & García-Sanz, 2003). Los contornos 
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para las especificaciones de desempeño del controlador propuesto se muestran en 

la Figura 11. 

Tabla 3. Algoritmo para cálculo de contornos controlador QFT 

Pasos Operación 

1 Discretizar las frecuencias [0,  ∞) en un conjunto finito 𝛺 = {𝜔1, …  , 𝜔𝑚}. 

2 Discretizar las plantas en un conjunto finito 𝑃 = {𝑝1, …  , 𝑝𝑛}. 

3 
Discretizar las fases del controlador ∅ en un conjunto ordenado tal que 𝛷 = {0, −5°, … ,   −
360°}. 

4 Seleccionar una frecuencia simple 𝜔 ∈ 𝛺. 

5 Seleccionar una fase simple ∅ ∈ 𝛺. 

6 Seleccionar una planta simple 𝑝𝑖 ∈ {𝑃} 

7 
Calcular un 𝑔𝑚𝑎𝑥(𝑝𝑖(𝑗𝜔), ∅) y 𝑔𝑚𝑖𝑛(𝑝𝑖(𝑗𝜔), ∅) utilizando la 
inecuación cuadrática. 

8 Repetir el paso 7 para todas 𝑝𝑖(𝑗𝜔). 

9 Repetir los pasos del 5 al 8 para todas las fases en 𝛷. 

10  Repetir los pasos del 4 al 9 para todas las frecuencias 𝛺. 

Figura 11. Intercepto de contornos de estabilidad robusta, rechazo de 

perturbaciones a la salida y seguimiento de referencia 
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5.3.5. Loop-Shapping del controlador QFT 

Mediante la técnica loop-shapping se introduce un controlador 𝐺(𝑠) que modifica la 

función de lazo 𝐿𝑜 hasta lograr cumplir con las restricciones impuestas por las 

especificaciones de desempeño. La respuesta de 𝐿𝑜 en la frecuencia de interés 

debe quedar por encima del intercepto de los contornos en cada frecuencia de 

interés, tal y como se muestre en la Figura 12. Esto se logra agregando polos y 

ceros a la función de lazo 𝐿𝑜 hasta conseguir la respuesta deseada (Martínez, 2001). 

La función de transferencia del controlador diseñado se muestra en la ecuación (44). 

Figura 12. Loop-shapping controlador QFT con 𝐿𝑜 
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toma como referencia la solución de la inecuación cuadrática dada por la ecuación 

(42) y la ecuación (43), así, es necesario buscar que la respuesta en frecuencia de 

la función 𝐿 se encuentre entre el límite superior y límite inferior de las funciones 

𝛼𝐿(𝜔) y 𝛼𝑈(𝜔). La función de transferencia de la ecuación ( 45 ) permite que la 

respuesta en el dominio de la frecuencia del sistema se ajuste a los límites 

impuestos por las funciones 𝛼𝐿(𝜔) y 𝛼𝑈(𝜔). La respuesta más lenta y la respuesta 

más rápida de la función 𝐿(𝑠) se presentan en la Figura 13 a partir de las líneas 

punteadas rojas, las cuales están dentro de los límites 𝛼𝐿(𝜔) y 𝛼𝑈(𝜔) representadas 

por las líneas punteadas azules. 

𝐹(𝑠) =
2.9𝑥1011

  𝑠3 + 1.5𝑥105 𝑠2  +  3.4𝑥108  𝑠 +  2.9𝑥1011
 ( 45 ) 

Figura 13. Respuesta de 𝐿0 con prefiltro en el dominio de la frecuencia 
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Con el controlador 𝐺(𝑠) y el pre-filtro 𝐹(𝑠) diseñado se realiza el análisis de 

desempeño tanto en el dominio de la frecuencia como en el dominio del tiempo para 

una estabilidad robusta del sistema, rechazo de perturbaciones y seguimiento de 

referencia. En la Figura 14 se observa la estabilidad robusta del sistema en lazo 

cerrado para la planta �̂�𝑚𝑝(𝑠) dada en la ecuación (31) y la función de sensibilidad 

del sistema en lazo cerrado de acuerdo a la ecuación (32), donde la magnitud del 

sistema en lazo cerrado es menor a 𝛿𝑢 para todo el rango de frecuencias de interés. 

Figura 14 Análisis de estabilidad Robusta. 
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inferior a 5 𝑚𝑠 en todas las plantas que pertenecen al espacio de incertidumbre del 

sistema en el rango de frecuencias de interés. 

Figura 15. Análisis de rechazo de perturbaciones a la salida en el dominio de la 

frecuencia. 

 

Figura 16. Análisis de rechazo de perturbaciones a la salida en el dominio del 

tiempo. 
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En la Figura 17 se observa la respuesta en el dominio del tiempo del sistema en 

lazo cerrado con el pre-filtro 𝐹(𝑠). Se observa que la respuesta de todas las posibles 

plantas en el espacio de incertidumbre del sistema, se encuentran dentro de los 

límites superior e inferior dados en la ecuación (34), cumpliendo con un tiempo de 

establecimiento inferior a 4 𝑚𝑠 y un error en régimen permanente cercano a cero. 

Figura 17. Análisis de seguimiento de referencia en el dominio del tiempo. 
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6. RESULTADOS  

El esquema de control robusto QFT se valida utilizando técnicas de diseño basado 

en modelo bajo el entorno de Simulink de Matlab® y con el apoyo de la Toolbox 

Simscape para el modelamiento de sistemas físicos. En el modelo de simulación se 

cuantificó la lógica propuesta por el control robusto para generar una señal PWM de 

100 𝑘𝐻𝑧 con ciclo de trabajo en función de la acción de control del controlador QFT, 

donde se aplica a la puerta de un MOSFET canal N. El controlador se implementa 

a partir de las funciones de transferencia en tiempo continuo. El generador 

fotovoltaico se modela utilizando las ecuaciones propuestas en (Khatib, 2016) y el 

modelo de simulación Renewable Energy Systems documentados en la Toolbox 

Simscape de Mtalab®. Se construye un arreglo de cuatro (4) paneles PV-

UD190HA6 de 190 Wp en serie para conseguir una tensión de entrada cercano a 

los 120 𝑉. El modelo de simulación utilizado para validar la respuesta del controlador 

se muestra en la Figura 18. 

Figura 18 Modelo de simulación regulador de tensión Buck-Boost 

 

La respuesta del controlador QFT en el convertidor DC-DC Buck-Boost se valida 

cuando el generador fotovoltaico de 760 𝑊𝑝 genera 117 𝑉 en el punto máximo de 

potencia y se establece una tensión de referencia en la salida de −75 𝑉. La 
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respuesta del convertidor se muestra en la Figura 19, donde se presenta un 

sobrepaso cercano al 3% y un tiempo de establecimiento inferior a 6 𝑚𝑠 con un error 

en régimen permanente cercano a cero. 

Figura 19 Respuesta Transitoria del Convertidor con una referencia de −75 𝑉𝐷𝐶. 

 

En la Figura 20 se observa la respuesta del convertidor ante una referencia de 

−125 𝑉 donde se presenta un sobrepaso cercano al 8% y un tiempo de 

establecimiento inferior a 8 𝑚𝑠 con un error en régimen permanente que se 

aproxima a cero, lo que implica que a pesar del cambio del punto de operación del 

convertidor, el controlador mantiene buenos índices de desempeño. 

Figura 20 Respuesta Transitoria del Convertidor con una referencia de −125 𝑉. 
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Dada la estabilidad del sistema en lazo cerrado se analiza la respuesta del 

convertidor ante perturbaciones externas, bien sea por variación en la carga, o 

variación en el punto de operación del generador fotovoltaico, con el fin de validar 

la respuesta del controlador ante perturbaciones externas. Como primera medida 

se somete el convertidor a una perturbación en la corriente de salida ante un cambio 

abrupto en la resistencia de carga de 50% aplicado a los 15 𝑚𝑠 de simulación. En 

la Figura 21 se observa la respuesta temporal, con una variación del doble de la 

corriente inicial de 7.5 𝐴. El tiempo de establecimiento ante esta perturbación es 

aproximado a 4 𝑚𝑠 y la señal de control se incrementa de un 43 % a un 45% para 

compensar el cambio de potencia en la salida del convertidor, manteniendo así los 

índices de desempeño del controlador en cuanto a rechazo de perturbaciones. 

Figura 21 Respuesta transitoria ante perturbación de carga. 
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En la Figura 22 se observa la variación del voltaje del generador fotovoltaico dada 

por una variación de irradiación de 1000 𝑊/𝑚2 a 460 𝑊/𝑚2, de igual forma se 

observa la respuesta del convertidor y el controlador QFT. En este caso la señal de 

control incrementa el ciclo de trabajo del 43% al 46%, lo que permite compensar la 

variación del voltaje de salida del convertidor cuando el voltaje del generador 

fotovoltaico está cerca de 116 𝑉. Se observa que el controlador mitiga el efecto de 

la perturbación del voltaje de entrada en un tiempo inferior a 6 𝑚𝑠, manteniendo el 

voltaje de salida cercano a los 100 𝑉. 

Figura 22 Respuesta transitoria ante variación de irradiación en el generador 

fotovoltaico 
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Figura 23 Respuesta transitoria ante variación de temperatura en el generador 

fotovoltaico. 
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𝐸𝑀 = 𝑚𝑎𝑥
0≤𝑡≤∞

|𝑒(𝑡)| 
(46) 

𝐼𝐴𝐸 = ∫ |𝑒(𝑡)|𝑑𝑡
∞

0

 (47) 

𝐼𝑇𝑆𝐸 = ∫ 𝑡𝑒2(𝑡)𝑑𝑡
∞

0

 (48) 

Los índices de desempeño definidos en la Ecuación (46), a la Ecuación (48), se 

calcularon con base en la respuesta del sistema en régimen permanente y la 

máxima desviación de la salida respecto a la referencia cuando el convertidor DC-

DC se somete a las diferentes pruebas de perturbación. En la Tabla 5 se muestran 

los diferentes valores de Error máximo, Integral absoluta del Error, e Integral del 

error cuadrático medio multiplicado por el tiempo, para las pruebas de desempeño 

ante las diferentes perturbaciones. 

Tabla 5 Índices de desempeño controlador QFT con base al Error 

Perturbación 𝐸𝑀 IAE ITSE 

Carga 10.51 𝑉 0.037 𝑉 0.0031 𝑉2𝑠 

Irradiación 1.62 𝑉 0.011 𝑉 3.13𝑥10−4 𝑉2𝑠 

Temperatura 6.14 𝑉 0.053 𝑉 0.0081 𝑉2𝑠 

Con base en los datos de la Tabla 5 se observa que el error más grande se 

presentan cuando se somete el sistema a una perturbación de carga, por otra parte 

se observa que la perturbación en cuanto a variación del voltaje entrada por 

incremento en la temperatura del sistema, incide más sobre el 𝐼𝐴𝐸 y la 𝐼𝑇𝑆𝐸 que el 

máximo error durante el transitorio. 

Con las pruebas realizadas en cuanto a seguimiento de referencia, perturbación de 

carga, estabilidad del sistema y medición de índices de desempeño con base al 

error ante diferentes los puntos de operación del convertidor, se pudo demostrar 

que el esquema de control QFT a partir de un Predictor de Smith para sistemas de 
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fase no mínima cumple adecuadamente con las especificaciones de desempeño. 

No obstante, es necesario comparar el desempeño del controlador QFT respecto a 

la respuesta de un controlador PID con una estructura de dos grados de libertad y 

un esquema modificado para sistemas de fase no mínima similar al que se formuló 

para el controlador QFT. Para el diseño del controlador PID se estableció un margen 

de fase 𝑀𝐹 =  50° y un margen de ganancia 𝑀𝐺 = 5𝑑𝐵, en una estructura de dos 

grados de libertad, la cual se define a partir de la función de transferencia de la 

ecuación (49), calculada con base en el procedimiento establecido en (Yaniv, 2013) 

y las funciones de transferencia dadas en la ecuación (38) y la ecuación (39). 

𝐹 =
1

4.5𝑥10−12 𝑠3  +  7.2𝑥10−7 𝑠2  +  0.021 𝑠 +  1
 (49) 

Dado que se utilizó la misma estructura del Predictor de Smith modificado para 

sistema de fase no mínima propuesta para el diseño del controlador QFT, el diseño 

de controlador PID se hizo a partir de la función de transferencia de fase mínima 

definida en la ecuación (31). El controlador PID se diseñó agregando dos ceros 

reales, un integrador y un polo real, ajustando la ganancia con base en la respuesta 

en frecuencia deseada, y de esta manera se pudo construir el controlador PID con 

una estructura fijada con base en la ecuación ( 50). Uno de los ceros se ubicó en 

𝑍1 = −4468.6, el otro 𝑍2 = −775.62. El polo se ubicó en 𝑃 = −2.7435𝑥105 y la 

ganancia se fijó en 𝐾 = 5.3. Con base en estos valores y la estructura de la 

ecuación ( 50), se pudo determinar la ganancia proporcional 𝐾𝑝 = 0.008, la 

ganancia integral 𝐾𝑖 = 5.3, la ganancia derivativa 𝐾𝑑 = 1.5𝑥10−6 y la constante del 

filtro derivativo 𝑁𝑑 = 274352.7. Con este controlador se logró conseguir un tiempo 

de establecimiento de 7 𝑚𝑠 ante una entrada tipo escalón, tal como se muestra en 

la Figura 24 Respuesta del sistema con un controlador PID 
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Figura 25 Lugar de las raíces y respuesta en frecuencia del sistema con controlador 
PID 

, a pesar de que el margen de 

fase conseguido sea 𝑀𝐹 = 64°. En la Figura 25 se observa la respuesta en 

frecuencia del sistema en lazo abierto y ajuste del lugar de las raíces cuando se 

agregan los polos y ceros del controlador PID. En la ecuación ( 51) se presenta la 

función de trasferencia del controlador PID diseñado. 
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𝐺𝑃𝐼𝐷 = 𝐾𝑝 + 𝐾𝑖

1

𝑠
+ 𝐾𝑑

𝑁𝑑

1 + 𝑁𝑑
1
𝑠

 
( 50) 

G𝑃𝐼𝐷 =
0.4195 𝑠2  +  2200 𝑠 +  1.454𝑥106

𝑠2  +  2.744𝑥105 𝑠
 ( 51) 

Figura 24 Respuesta del sistema con un controlador PID 

 

Figura 25 Lugar de las raíces y respuesta en frecuencia del sistema con controlador 
PID 
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La respuesta del controlador PID en el convertidor DC-DC Buck-Boost se compara 

cuando el generador fotovoltaico de 760 𝑊𝑝 genera 117 𝑉 en el punto máximo de 

potencia y se establece una tensión de referencia en la salida de −75 𝑉. La 

respuesta del convertidor se compara con la respuesta del controlador QFT en el 

mismo punto de operación y con la misma señal de referencia. De igual manera, la 

respuesta de ambos sistemas de muestra en la Figura 26, donde se presenta un 

sobrepaso cercano al 3% para el controlador QFT y un tiempo de establecimiento 

mayor a 6 𝑚𝑠 con un error en régimen permanente cercano a cero para el 

controlador PID. 

Figura 26 Respuesta transitoria controlador PID respecto a controlador QFT ante 
una referencia de −75𝑉 

 

En la Figura 27 se observa la respuesta del convertidor con el controlador PID frente 
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convertidor, el controlador PID y el controlador QFT mantienen buenos índices de 

desempeño respecto a la respuesta transitoria. 
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Figura 27 Respuesta transitoria controlador PID respecto a controlador QFT ante 
una referencia de −125 𝑉. 
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Figura 28. Respuesta transitoria ante perturbación de carga del controlador PID. 
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que se realizaron con el controlador QFT. Esto con el fin de poder validar la 

respuesta del controlador PID ante una variación del voltaje de entrada cuando varía 
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temperatura a la celda solar. 

Figura 29 Respuesta transitoria ante variación de irradiación en el generador 
fotovoltaico con controlador PID. 
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En la Figura 29 se observa la variación del voltaje del generador fotovoltaico dada 

por una variación en la irradiación de 1000 𝑊/𝑚2 a 460 𝑊/𝑚2, de igual forma se 

observa la respuesta del convertidor y el controlador PID. En este caso la señal de 

control incrementa el ciclo de trabajo de un 40% a un 43% con un rizado del 10%, 

lo que permite compensar la variación del voltaje de salida del convertidor cuando 

el voltaje del generador fotovoltaico está cerca de 116 𝑉. Se observa que el 

controlador mitiga el efecto de la perturbación del voltaje de entrada en un tiempo 

inferior a 4 𝑚𝑠, manteniendo el voltaje de salida cercano a los 100 𝑉. Sin embargo, 

es importante notar que existe un mayor esfuerzo en la señal de control a causa del 

rizado de la señal del ciclo útil del modulador PWM.  

Figura 30 Respuesta transitoria ante variación de temperatura en el generador 
fotovoltaico con controlador PID. 
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presenta un sobrepaso en la respuesta transitoria de un 10% y un tiempo de 

establecimiento inferior a 8 𝑚𝑠, con un error en régimen permanente cercano a cero. 

En la Tabla 4 Índice de desempeño respuesta transitoria del controlador robusto 

QFTse observan los índices de desempeño tales como tiempo de establecimiento 

ts, sobrepaso Mp, error en régimen permanente Ep y variación de la señal de control 

∆D del controlador robusto PID en las diferentes pruebas de perturbación externa. 

Tabla 6 Índice de desempeño respuesta transitoria controlador PID 

Perturbación 𝑡𝑠 𝑀𝑝 𝐸𝑝 ∆𝐷 

Carga  5 𝑚𝑠 23% 0 𝑉 5% 

Irradiación 4 𝑚𝑠 3% 0.3 𝑉 3% 

Temperatura 8 𝑚𝑠 10% 0.5 𝑉 8% 

 

Con base en las pruebas para medir los índices de desempeño en cuanto a la 

respuesta transitoria, se realizaron mediciones de criterios de desempeño basados 

en el error, con base en el error máximo 𝐸𝑀, la integral absoluta del error 𝐼𝐴𝐸, y la 

integral del error cuadrático multiplicada por el tiempo 𝐼𝑇𝑆𝐸, las cuales se definen 

de la Ecuación (46), a la Ecuación (48), respectivamente. En la Tabla 7 se muestran 

los diferentes valores en cuanto al Error máximo, Integral absoluta del Error, e 

Integral del error cuadrático medio multiplicado por el tiempo, cuando se realizaron 

pruebas ante las diferentes perturbaciones. 

Tabla 7 Índices de desempeño controlador PID con base al Error 

Perturbación 𝐸𝑀 IAE ITSE 

Carga 24.2 𝑉 0.0514 𝑉 0.018 𝑉2𝑠 

Irradiación 2.75 𝑉 0.013 𝑉 6.17𝑥10−4 𝑉2𝑠 

Temperatura 10.26 𝑉 0.055 𝑉 0.016 𝑉2𝑠 

En la Tabla 8 se observan los diferentes índices de desempeño tanto para el 

controlador Robusto QFT, como para el controlador PID, cuando éstos se someten 

a diferentes pruebas de perturbación del sistema. En cuanto al tiempo de 

establecimiento 𝑡𝑠, el controlador QFT responde mejor dado que tiene menor tiempo 
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respecto al PID, no obstante es de anotar que ante la perturbación en la irradiación 

el sistema es 2 𝑚𝑠 más lento que el PID. El controlador PID presenta un mayor 

sobrepaso llegando incluso a un sobrepaso mayor al 23% en la perturbación carga, 

siendo este mucho mayor que el sobrepaso máximo del controlador QFT que fue 

del 6% en la perturbación en la irradiación y la temperatura. En cuanto al error en 

régimen permanente 𝐸𝑝, ambos controladores presentan un error inferior a 1 𝑉. 

Desde el punto de vista de la variación de la señal de control, el controlador QFT 

presenta una máxima variación del 4%, que equivale a la mitad de la máxima 

variación de la señal de control del controlador PID, lo que implica que el controlador 

QFT genera un menor esfuerzo en el actuador del convertidor DC-DC. Para todas 

las pruebas de perturbación, el controlador PID muestra en todas las pruebas un 

error máximo 𝐸𝑀 mayor que el controlador QFT, mostrando así que el controlador 

PID se tarda más en mitigar el efecto de la perturbación en la tensión de salida del 

convertidor, de igual forma en cuanto a la integral absoluta del error 𝐼𝐴𝐸 y la integral 

de error cuadrático medio multiplicado por el tiempo 𝐼𝑇𝑆𝐸, el controlador PID 

presenta un desempeño menor que el controlador QFT, dado que el error 

acumulado del controlador PID es mayor que el QFT, y el error cuadrático medio 

acumulado respecto al tiempo es mucho menor en el controlador QFT si se compara 

con el controlador PID en todas las pruebas a las que se sometió ante perturbación. 

Tabla 8 Índices de desempeño controlador PID con base al Error 

Perturbación Controlador 
Índices de Desempeño 

𝑡𝑠 [𝑚𝑠] 𝑀𝑝 𝐸𝑝 [𝑉] ∆𝐷 𝐸𝑀 [𝑉] 𝐼𝐴𝐸 [𝑉] 𝐼𝑇𝑆𝐸 [𝑉2𝑠] 

Carga 
QFT 4 5% 0 2% 10.51 0.037 0.003 
PID 5 23% 0 5% 24.2 0.051 0.018 

Irradiación 
QFT 6 6% 0.8 3% 1.62 0.011 3.13𝑥10−4 
PID 4 3% 0.3 3% 2.75 0.013 6.17𝑥10−4 

Temperatura 
QFT 6 6% 0.3 4% 6.14 0.053 0.008 
PID 8 10% 0.5 8% 10.26 0.055 0.016 
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7. CONCLUSIONES 

El modelo matemático en espacio de estado del convertidor Buck-Boost se pudo 

linealizar utilizando la técnica del análisis de modelo promediado de pequeña señal 

a partir de las variables de estado del modelo, asumiendo una pequeña variación 

del ciclo útil en el punto de equilibrio 𝛼𝑒. Éste modelo es válido para el diseño del 

controlador QFT, dado que describe adecuadamente la dinámica del circuito del 

convertidor, permitiendo la definición del espacio de incertidumbre paramétrica del 

sistema y así llevar a cabo el diseño de un controlador robusto que cumpla las 

especificaciones de desempeño deseadas. 

El esquema de control basado en el Predictor Smith modificado para sistemas de 

fase no mínima permite sintonizar un controlador robusto QFT con dos grados de 

libertad dado que éste esquema mitiga los efectos del cero en el semiplano derecho 

del plano 𝑆. Así, el control robusto QFT para el regulador de tensión Buck-Boost 

aplicado a un generador fotovoltaico de 760 𝑊𝑝 muestra un desempeño robusto 

ante las perturbaciones de carga de salida del convertidor, las variaciones en la 

tensión de entrada como consecuencia de la aleatoriedad de las condiciones 

medioambientales (irradiación y temperatura) y los cambios en el punto de 

operación, lo cual se expone en el lazo de generación en condiciones reales de 

funcionamiento, manteniendo la señal de control, un tiempo de establecimiento y un 

sobrepaso ajustado con las especificaciones de desempeño del controlador. 

Se pudo implementar el esquema de control robusto QFT utilizando técnicas de 

diseño basado en modelo bajo el entorno de Simulink de Matlab® y con el apoyo 

de la Toolbox Simscape para el modelamiento de sistemas físicos. En este modelo 

de simulación se cuantificó la lógica propuesta por el control robusto para generar 

una señal PWM de 100 kHz con ciclo de trabajo en función de la acción de control 

del controlador QFT, donde se aplica a la puerta de un MOSFET canal N. El 

controlador se implementó a partir de las funciones de transferencia en tiempo 

continuo. El generador fotovoltaico se modela utilizando el modelo de simulación 
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Renewable Energy Systems documentados en la Toolbox Simscape de Mtalab®, 

donde se construyó una configuración de 4 paneles PV-UD190HA6 de 190 Wp en 

serie para conseguir una tensión de entrada al convertidor cercana a los 120 V y de 

esta forma construir un modelo de simulación que permitió validar la respuesta del 

controlador y del convertidor ante condiciones reales de funcionamiento. 

Los diferentes índices de desempeño tanto para el controlador Robusto QFT, como 

para el controlador PID, se calcularon al ser sometidos a diferentes pruebas de 

perturbación del sistema. En cuanto al tiempo de establecimiento 𝑡𝑠 el controlador 

QFT responde mejor dado que tiene menor tiempo respecto al PID, no obstante, es 

de anotar que ante la perturbación de irradiación es 2 𝑚𝑠 más lento que el PID. El 

controlador PID presenta mayor sobrepaso llegando incluso a un sobrepaso mayor 

al 23% en la perturbación en la carga, siendo este mucho mayor que el sobrepaso 

máximo del controlador QFT que fue del 6% ante la perturbación de irradiación y 

temperatura. En cuanto al error en régimen permanente 𝐸𝑝, ambos controladores 

presentan un error inferior a 1 𝑉. Desde el punto de vista de la variación de la señal 

de control, el controlador QFT presenta una máxima variación del 4%, que equivale 

a la mitad de la máxima variación de la señal de control del controlador PID, lo que 

implica que el controlador QFT genera un menor esfuerzo en el actuador del 

convertidor DC-DC.  

Para todas las pruebas de perturbación, el controlador PID muestra un error máximo 

𝐸𝑀 mayor que el controlador QFT, demostrando así que el controlador PID se tarda 

más en mitigar el efecto de la perturbación en la tensión de salida del convertidor, 

de igual forma en cuanto a la integral absoluta del error 𝐼𝐴𝐸 y la integral de error 

cuadrático medio multiplicado por el tiempo 𝐼𝑇𝑆𝐸, el controlador PID presenta un 

desempeño menor respecto al controlador QFT, dado que el error acumulado del 

controlador PID es mayor que el QFT, y el error cuadrático medio acumulado 

respecto al tiempo es mucho menor en el controlador QFT respecto al controlador 

PID.  
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8. RECOMENDACIONES 

 

Es necesario establecer un metodología para el diseño de controlador QFT en 

espacio de estados con un modelo promediado, en combinación con el lazo de 

compensación de sistemas de fase no mínima, con el fin de poder establecer un 

análisis de estabilidad interna del sistema de control diseñado, e incluso extender el 

análisis a técnicas de control basados en observadores de estados. 

 

Por otra parte, es importante realizar la validación del controlador QFT en tiempo 

discreto y analizar el desempeño del sistema ante las restricciones que impone la 

frecuencia de muestreo del sistema digital, y los errores de cuantización de las 

variables que intervienen en el algoritmo de control, así como también el desempeño 

del generador de señal PWM y la respuesta dinámica del driver de potencia y el 

MOSFET y la influencia de las pérdidas del convertidor en el desempeño del 

controlador. 

 

Dado los buenos resultados del controlador QFT para el convertidor DC-DC Buck-

Boost con predictor Smith para sistemas de fase no mínima a partir de técnicas de 

diseño basado en modelo, es importante validar estos resultados en una 

implementación real y así asegurar el correcto desempeño del controlador ante el 

comportamiento dinámico de un convertidor real acoplado a un generador FV.  

 

A pesar de los buenos resultados en cuanto a índices de desempeño del controlador 

QFT, es necesario diseñar e implementar algoritmos de optimización que permitan 

agilizar el proceso de sintonización del controlador QFT utilizando la técnica Loop-

Shaping, dado que esta resulta dispendiosa cuando se pretende controlar sistemas 

con dinámicas complejas, tal como lo es el convertidor DC-DC Buck-Boost. 

 

Por último, se recomienda implementar diferentes enfoques para la sintonización de 

controladores PID bien sea con algoritmos recursivos de auto-sintonización, 



63 
 

algoritmos de optimización e incluso el diseño de controladores PID con un enfoque 

cuantitativo, en miras de poder validar el desempeño del controlador QFT respecto 

a un estrategia PID avanzado. 
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Anexo A 

Remitirse a la carpeta del soporte digital del proyecto. 
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Anexo B 

Remitirse a la carpeta del soporte digital del proyecto. 
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Anexo C 

Remitirse a la carpeta del soporte digital del proyecto. 
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Anexo D 

Remitirse a la carpeta del soporte digital del proyecto. 

 

 

 


