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Abstract: In order to guarantee the stability of quasi-resonant converters, the zero-current
switching quasi-resonant buck topology is supplied with a PI passivity-based controller in this
study. An adequate and full-order model with constant steady-state solutions is generated,
via the interconnection of port-Hamiltonian systems based on the principal structure of the
converter. The passivity-based approach is employed to complete the control design, and
numerical validation results are provided to ensure performance estimations.
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1. INTRODUCCIÓN

Los convertidores PWM presentan pérdidas de potencia
significativas cuando la frecuencia de conmutación (fsw)
es alta Tarzamni et al. (2023). En contraste, los conver-
tidores quasi-resonantes Liu et al. (1987), se caracterizan
por su uso en frecuencias altas (MHz), en las que mediante
el uso de técnicas a corriente o voltaje cero (ZCS y
ZVS), incrementan su potencia sin sacrificar su eficiencia
Akhlaghi and Farzanehfard (2020).

Esta caracteŕıstica se logra agregando un tanque reso-
nante en su interruptor, pero desde una perspectiva de
control, debido a la dinámica del sistema, no se puede
modelar utilizando técnicas estándar SSA (promedio de
espacio de estado). En cambio, necesitan una técnica gen-
eralizada llamada GSSA (promedio de espacio de estados
generalizado)Ayubirad and Yazdanpanah (2021).

El problema de utilizar la técnica GSSA, es la reducción
de orden en el sistema, ocasionando que el ciclo de
trabajo (D) se elimine del modelo, provocando que la
señal cuadrada PWM del convertidor (α1), considere
constantes tanto su amplitud como D Bernet (2000);
Hossain et al. (2018); Cervantes et al. (2003).

Debido a esto, existen trabajos que buscan otra perspec-
tiva. Tal es el caso de Ayubirad et al. (2021) en donde se
propone la regulación de voltaje en un convertidor buck
quasi-resonante (CBQR) a partir de una relación entre D
y el voltaje de salida del convertidor. Sin embargo, ni la
determinación de D ni las pruebas dinámicas obtenidas
son claras.

En contraste, el trabajo presentado en Sánchez-Contreras
et al. (2022), muestra la regulación de voltaje en un

CBQR, proponiendo una relación lineal entre D y fsw en
α1, con respecto de la corriente de salida del convertidor
(iout). Esta relación se muestra en la Ec. (1).

D ≈ iout

(
Lr

Vg

+
Zn

ωrVg

)

fsw (1)

donde Lr es la inductancia resonante, Vg el voltaje de en-
trada, Zn la impedancia caracteŕıstica y ωr la frecuencia
angular resonante en el CBQR presentado.

El trabajo presentado en Sánchez-Contreras et al. (2022),
también considera un algoritmo de control PI libre de
modelo, sin embargo, existen enfoques de modelado
y control que parecen atractivos para sistemas quasi-
resonantes, como lo es el control basado en pasividad de
sistemas Hamiltonianos, pues permite proponer lazos de
control basados en modelo que aprovechan las nociones
de enerǵıa inherentes en el sistema.

En este sentido, la principal contribución de este docu-
mento es:

• Analizar el CBQR, como la interconexión de sub-
sistemas Hamiltonianos.

• Desarrollar una aproximación continua de α1.
• Proponer un algoritmo de control basado en pasivi-
dad, que no reduzca el orden en el CBQR.

La estructura del documento se presenta de la siguiente
forma: la Sección 2, describe parte de las principales con-
sideraciones tomadas, pues detalla las etapas utilizadas
aśı como la estimación matemática del esquema de control
propuesto. La Sección 3, presenta la validación numérica
y estrategia de control, para finalmente en la Sección 4,
presentar las principales conclusiones.
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2. CBQR E INTERCONEXIÓN DEL SISTEMA

El diagrama a bloques del sistema utilizado se presenta
en la Fig. 1.

Fig. 1. Lazo de control del CBQR utilizando un PI-pasivo.

El diagrama de la Fig. 1, emplea un CBQR conformado
por una fuente de voltaje continua a la entrada (Vg), un
interruptor unidireccional (S1), un tanque resonante (Lr,
Cr), un diodo (D0), un filtro de salida de segundo orden
(Lo, Co) y una carga resistiva (R) (la estructura de este
convertidor se analiza en variables Hamiltonianas en la
Sub-sección 2.1).

Para plantear un esquema de control en lazo cerrado de la
Fig. 1, es necesario censar los valores de voltaje o corriente
(v0, iout) a la salida del convertidor. Estos valores serán
la entrada del controlador PI-pasivo que en conjunto con
un valor deseado (v⋆o), ayudarán en la obtención de fsw.

La salida de fsw, será la entrada del bloque (D/fsw),
el cual anaĺıticamente fue resuelto en Sánchez-Contreras
et al. (2022) y cuya expresión matemática corresponde
a la Ec. (1). Finalmente, la salida de este último bloque,
determinará los valores deD y fsw para α1 (este bloque se
determina mediante la aproximación de la señal cuadrada,
utilizando la serie de Fourier compleja. Este análisis se
muestra en la Sub-sección 2.2 del presente documento).

Para el análisis del diagrama en la Fig. 1, es necesario
determinar el modelo de la topoloǵıa conmutada sin
reducción de orden y la aproximación de α1. Estos puntos
se abordan a continuación.

2.1 Interconexión de sistemas Hamiltonianos del CBQR

Con el objetivo de considerar el orden completo en el
modelo del CBQR, se propone el análisis del convertidor
mediante su interpretación en variables Hamiltonianas.
Para esto, se considera que el CBQR se puede descom-
poner en los siguientes sub-sistemas:

• 1.- Modelo del tanque resonante. Cuando S1

está encendido (on) y apagado (off) como se muestra
en la Fig. 2.

Aplicando las leyes de voltajes y corrientes de Kirchhoff
en la Fig. 2(a), se obtiene:

Fig. 2. Circuitos equivalentes del tanque resonante re-
specto al estado de S1: (a) off, (b) on.

Lr i̇r = 0

Crv̇r = −i1
(2)

donde −i1 es la corriente con el que el primer sub-sistema
se interconecta, además, i̇r y v̇r representan la primera
derivada de la corriente y el voltaje a través del tanque
resonante.

Por otro lado, el modelo matemático del circuito equiva-
lente de la Fig. 2(b) es:

Lr i̇r + vr = Vg

Crv̇r − ir = −i1
(3)

donde vr, es el voltaje con el que el primer sub-sistema se
interconecta al segundo. De este análisis es posible escribir
las Ecs. (2) y (3) como:

Lr i̇r + α1vr = α1Vg

Crv̇r − α1ir = −i1
(4)

donde α1 es una señal discreta que sólo podrá tomar
valores en el conjunto {0, 1}.

Por otro lado, si se define al flujo de corriente en Lr como
λr = Lrir y a la carga en Cr como qr = Crvr, la Ec. 4
puede ser escrita en forma matricial como:

[

λ̇r

q̇r

]

︸ ︷︷ ︸

ẋr

=

[
0 −α1

α1 0

]






1

Lr

λr

1

Cr

qr






︸ ︷︷ ︸

Jr(α1)∇H(xr)

+

[
Vg

0

]

︸ ︷︷ ︸

Gri

α1 −

[
0
1

]

︸︷︷︸

Gro

i1 (5)

exhibiendo su naturaleza Hamiltoniana si se considera
como función de almacenamiento de enerǵıa a H(xr) =
1
2x

T
r Prxr con:

Pr =






1

Lr

0

0
1

Cr






Más aún, para este sistema es posible identificar las
salidas:

yri = GT
ri
∇H (xr)

yr0 = GT
ro
∇H (xr)

(6)

como las salidas pasivas respecto a las entradas α1 e i1,
respectivamente.
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• 2.- Modelo del diodo D0. El sub-sistema se mues-
tra en la Fig. 3.

Fig. 3. Diodo como sub-sistema interconectado.

La Fig. 3 muestra el segundo sub-sistema en el CBQR,
mismo que será interconectado al primero a partir de las
magnitudes de vr e i1 y que a su vez, interconectará al
tercer sub-sistema mediante i0 y vd. Sin embargo, con
el fin de complementar los sub-sistemas uno y tres del
CBQR, este elemento disipativo tiene que considerarse
como un elemento de interconexión entre ambos sub-
sistemas. Por lo tanto, para proponer un modelo como
elemento de interconexión, es necesario considerar tanto
su operación en polarización directa como en inversa. Para
esto, el comportamiento del diodo se define en función del
voltaje vr. Aśı, para vr > 0 se tiene que:

[
vd
i1

]

︸ ︷︷ ︸

yd

=

[
0 −1
1 0

]

︸ ︷︷ ︸

Sd1

[
i0
vr

]

︸ ︷︷ ︸

ud

(7)

mientras que para vr ≤ 0 se se cumple:
[
vd
i1

]

︸ ︷︷ ︸

yd

=

[
0 0
0 0

]

︸ ︷︷ ︸

Sd2

[
i0
vr

]

︸ ︷︷ ︸

ud

(8)

De esta forma, el modelo como elemento de interconexión
estará dado por:

[
vd
i1

]

=

[
0 −α2

α2 0

] [
i0
vr

]

(9)

donde α2 es una señal que solo puede tener valores de 0
o 1 dependiendo del valor de vr.

Es importante mencionar que para obtener la repre-
sentación del diodo, la polaridad de vd es inversa a la
considerada en el modelo del filtro de salida, lo cual se
considera para obtener el modelo completo del conver-
tidor.

Observación: Notar que la entrada ud se puede expresar
en función de las salidas del sistema resonante y del filtro
de salida del sistema, es decir:

ud =

[
y0i
yr0

]

(10)

• 3.- Modelo del filtro de segundo orden y la
carga. El circuito equivalente del sub-sistema se
muestra en la Fig. 4, cuyo modelo matemático está
dado por:

Fig. 4. Circuito equivalente del filtro de segundo orden y
R.

L0i̇0 + v0 = vd
C0v̇0 − i0 = il

(11)

donde il =
1
R
v0 representa la corriente que circula por R.

De la Ec. 11, es posible definir al flujo como λ0 = L0i0
y la carga como q0 = C0v0, para que en conjunto con

el vector de estadod, x0 = [λ0 q0]
T
, pueda representarse

como un sistema Hamiltoniano de la siguiente forma:

[

λ̇0

q̇0

]

︸ ︷︷ ︸

ẋ0

=

[
0 −1
1 0

]






1

L0
λ0

1

C0
q0






︸ ︷︷ ︸

J0∇H(x0)

+

[
1
0

]

︸︷︷︸

G0i

vd +

[
0
1

]

︸︷︷︸

G0o

il (12)

cuya función de almacenamiento de enerǵıa esté dada por
H(x0) = 1

2x
T
0 P0x0, donde P0 =Diag[1/L0, 1/C0], y sus

salidas pasivas, respecto a las entradas vd e il, son:

y0i = GT
0i∇H (x0)

y0o = GT
0o∇H (x0)

(13)

Observación: Es importante mencionar que R, es mode-
lada como un elemento resistivo lineal con fines de simpli-
cidad, pero como se muestra más adelante, esta suposición
puede ser modificada para incluir cargas con estructuras
más complejas (incluso no lineales) sin perder la estruc-
tura Hamiltoniana. Sin embargo, estas cargas deberán
satisfacer propiedades de pasividad, para que el diseño
del esquema de control presentado siga siendo válido en
sus propiedades de estabilidad.

Del análisis presentado, el modelo completo del CBQR,
se obtiene al interconectar las representaciones Hamiltoni-
anas (5), (9) y (12). Para esto, se definen las componentes
del vector de estados a x1 = λr, x2 = qr, x3 = λ0 y
x4 = q0, mientras que la función total de almacenamiento
de enerǵıa se define como

H(x) =
1

2
xTPx (14)

donde x = [x1 x2 x3 x4]
T
y

P =

[
Pr 0
0 P0

]

Del anterior análisis, el modelo completo del CBQR está
dado por:

ẋ = J(α2)∇H(x) +G(x)α1 + ξ, (15)

donde
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J(α2) =






0 0 0 0
0 0 −α2 0
0 α2 0 −1
0 0 1 0






mientras que G(x) = J1∇H(x) +G1 con

J1 =






0 −1 0 0
1 0 0 0
0 0 0 0
0 0 0 0






y

G1 =






Vg

0
0
0




 ; ξ =






0
0
0
−il






Del modelo presentado, es importante mencionar que a
pesar de α2 se presenta en la matriz de interconexión, no
afecta las propiedades de estabilidad del sistema, mientras
que α1 aparece de manera lineal.

Una vez determinado el modelo del CBQR, a contin-
uación, se realiza la aproximación de la señal α1 con el
objetivo de tener una señal continua que permita obtener
una prueba de estabilidad en el convertidor seleccionado.

2.2 Aproximación de α1 por su serie de Fourier compleja

Con el objetivo de realizar una prueba de estabilidad en
el CBQR, es necesario que la señal α1 sea continua. Para
esto, es posible modelar a α1, como una función periódica
cuadrada no simétrica, con valores discretos de encendido-
apagado y no centrada en el origen (Ver Fig. 5).

Fig. 5. Señal discreta de entrada.

La señal mostrada satisface la siguiente expresión:

α1(t) =

{
A si δ ≤ t ≤ δ + TsD
0 si δ + TsD < t < δ + Ts

(16)

donde A es la amplitud, δ ≥ 0 es un retraso temporal de
la señal y Ts = 1/fsw es el peŕıodo de conmutación.

De esta forma, mediante la serie de Fourier compleja, α1

se puede representar como:

αaprox(t) =

∞∑

n=−∞

Cne
jnωst (17)

con coeficientes

Cn =
1

Ts

∫

Ts

α1(t)e
−jnωstdt (18)

y ĺımites de integración de δ a δ + Ts. Sustituyendo (16)
en (18):

Cn =
A

2jπn
e−jnωsδ

(
1− e−jnωsTsD

)
(19)

Considerando que para esta aplicación δ = 0, A = 1 y
ωs =

2π
Ts

, entonces:

Cn =
1

2jπn

(
1− e−2jπnD

)
(20)

Finalmente, al sustituir la Ec. (20) en la Ec. (17), se
observa que los términos de orden −n corresponden al
complejo conjugado de los términos de orden +n, por lo
que aplicando la propiedad a + ā =2Re[a], la expansión
se reduce a:

αaprox(t) = D + 2

∞∑

n=1

Re
[
Cne

jnωst
]

(21)

donde D es el término de orden cero, el cual corresponde
al ciclo de trabajo.

Observación: Los términos de orden mayor que cero
en la expresión (21), representan los armónicos de la
aproximación continua de la señal de entrada, donde entre
mas armónicos se consideren mejor será la aproximación,
permitiendo realizar un truncamiento, es decir elegir
un orden n al cual fijar la expansión, de tal manera
que la señal obtenida capture de manera adecuada las
caracteŕısticas de la señal de entrada (Ver Fig. 6).

Fig. 6. Simulación en Matlab de la aproximación continua
de una señal cuadrada asimétrica a través de la Ec.
(21), A = 1, periodo Ts = 0.4e− 4s y D=0.65.

Una vez mencionadas cada una de las partes que in-
tegran el sistema de la Fig. 1, es importante verificar
numéricamente las estimaciones realizadas.

3. VERIFICACIÓN NUMÉRICA

3.1 Modelo continuo

Para obtener un modelo Hamiltoniano con entrada con-
tinua, es necesario aproximar la señal α1 mediante la
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Ec. (21), con el objetivo de garantizar las necesidades
de operación en el CBQR. En este sentido, una parte
importante para verificar las consideraciones hechas, será
realizar una comparativa entre α1 y αaprox para determi-
nar el correcto funcionamiento del convertidor.

El desarrollo de esta comparativa se realiza en simulación
y presenta las siguientes consideraciones:

• Los parámetros de diseño del CBQR se recuperaron
de Rameshkumar and Arumugam (2012).

• Tanto inductores como capacitores son ideales.
• S1, es implementado utilizando el modelo ideal con-
siderando Ron = .0001 Ω, Rs = .00001 Ω y Cs = ∞.

• D0, es implementado utilizando el modelo ideal con-
siderando Vf = 0.8V , Ron = .001 Ω, Lon = 0 H,
Rs = 500 Ω y Cs = 250 pF .

• La aproximación de αaprox fue determinada con un
valor de n = 5.

De acuerdo a estas consideraciones, se obtienen los resul-
tados de simulación que se muestran en la Fig. 7.
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Fig. 7. Señales comparativas: (a) corriente ir, (b) voltaje
vr y (c) señal PWM.

Los resultados de simulación presentados en la Fig. 7,
representan las señales caracteŕısticas ideales del CBQR
(rojo), con respecto a la aproximación realizada (azul).
De acuerdo a estos resultados, es posible verificar parte
del funcionamiento del convertidor, pues se comparan las
señales de corriente (x1, x1m) y voltaje (x2, x2m) a través
del tanque resonante, con respecto de la señal PWM (α1,
αaprox).

Una vez determinado que la aproximación con n = 5 es
suficiente para garantizar el funcionamiento adecuado del

CBQR, a continuación se presenta el diseño del control
PI pasivo.

3.2 Control PI pasivo

La formulación del problema de control interno se puede
establecer de la siguiente manera:

Dada una trayectoria deseada acotada x⋆ de (15):

ẋ⋆ = J(α2)∇H(x⋆) +G(x⋆)α1(D
⋆, f⋆

s ) + ξ,

y⋆x = G⊤(x⋆)∇H(x⋆)
(22)

para alguna entrada de control acotada µ⋆ = f⋆
s y alguna

señal de salida medida, encontrar una ley de control
µ = f(x, x⋆, µ⋆), tal que:

lim
t→∞

x− x⋆ = 0 (23)

garantizando regulación al punto de operación deseado del
sistema (15).

La solución al problema de control planteado se presenta
en la siguiente proposición.

PROPOSICIÓN. Considere el sistema Hamiltoniano (15).
Suponga que:

S.1. La trayectoria de referencia x⋆ son funciones aco-
tadas con derivada acotada.

S.2. Todos los parámetros del sistema son positivos y
conocidos.

Bajo las condiciones anteriores la ley de control dada por:

µ = −Kpy +KIζ + µ⋆

ζ̇ = −y

y = G⊤ (x⋆) x̃

(24)

con la variable de error x̃ = x−x⋆, u⋆ que satisface (22), y
las gananciasKp,KI > 0, garantiza el objetivo de control.

Primero se obtiene la dinámica de error, despejando la
trayectoria deseada:

x⋆ = x− x̃ (25)

Desarrollo: De la definición de la variable de error y
definiendo µ̃ = µ− µ⋆ se obtiene que:

˙̃x = (J −R)∇H(x̃) +Gx(x
⋆)µ̃ (26)

Por lo que el problema de regulación se convierte en
un problema de estabilización de punto de equilibrio
x̃ = 0 para la dinámica del error de la Ec. (26) y para
garantizarlo se evalúa la derivada temporal de la función
de enerǵıa H(x̃, ζ) = H(x) + 1

2ζ
⊤KIζ, a lo largo de las

trayectorias del sistema obteniendo:

Ḣ(x̃, ζ) = Ḣ(x̃) +
1

2
[ζ̇⊤KIζ + ζ⊤KI ζ̇],

donde Ḣ(x̃) ≤ y⊤µ̃ y ζ̇ = −y
(27)
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De esta expresión se obtiene:

Ḣ(x̃, ζ) ≤ y⊤µ̃− y⊤KIζ

Ḣ(x̃, ζ) ≤ y⊤(−Kpy +KIζ)− y⊤KIζ

Ḣ(x̃, ζ) ≤ −y⊤Kpy ≤ −λmin {Kp} |y|
2

Ḣ(x̃, ζ) ≤ 0

(28)

Observación: El valor de f⋆
s se propone con un valor

alto (250 kHz) con el objetivo de reducir los elementos
pasivos de la topoloǵıa seleccionada y mejorar la densidad
de enerǵıa en el tanque resonante.

Finalmente, aplicando el Lemma de Barbalat, se garan-
tiza la regulación sobre el sistema de la Ec. (15). Esto
se comprueba de acuerdo a los resultados de simu-
lación obtenidos en la Fig. 8, pues es posible evaluar
numéricamente al sistema Hamiltoniano, cuya entrada de
control es continua y para diferentes valores de voltaje,
garantizar regulación sobre el CBQR.
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Fig. 8. Validación numérica del sistema Hamiltoniano con
entrada continua.

4. CONCLUSIONES

La principal contribución de este documento, es presentar
una metodoloǵıa de control basada en modelo que no
reduzca el orden del sistema para un CBQR. La principal
caracteŕıstica de esto, es descomponer al convertidor CD-
CD como un conjunto de sistemas Hamiltonianos que
pueden ser interconectados entre śı. Este punto debe

contrastarse, pues desde el punto de vista clásico de
modelado, el uso de la técnica GSSA elimina grados de
libertad en el convertidor, lo que propicia el uso de lazos
externos que ayudan en el rendimiento del mismo. Los
cálculos detallados en el documento, se dan solo para
el CBQR. Sin embargo, la metodoloǵıa presentada es
aplicable a otros convertidores de potencia.
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