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Presentation

The 2020-2050 horizon, and the 2030 Agenda in particular, propose the reduction of CO2 emissions as an
effective mechanism for adapting to climate change. The United States Environmental Protection Agency
estimated that the 28% of greenhouse gas emissions came from the transport sector in 2018. In particular,
within this percentage, 60% came from light-duty vehicles. In Europe, the origin was also similar, with road
transport accounting for 72% of emissions. Therefore, if sustainable mobility models are not introduced, the
environmental problem will become significantly worse as it is estimated that urban journeys will increase
by 70% by 2050. The most common journeys will be those that take place in densely populated areas,
and Ibero-America will account for a large part of this population. Specifically, according to ONU Habitat,
nearly 80% of the population lives in cities in Ibero-America and the number of cities has increased sixfold
in the last 50 years. With respect to transport rates, this has also experienced a notable increase, with the
conclusion that the vehicle fleet in the region will triple in the next 25 years, reaching more than 200 million
units in 2050.

A promising approach to promote sustainable mobility models is to increase the presence of Electric
Vehicles (EVs). Despite the environmental and operational advantages they offer to the Smart Grid, EVs
have not yet expanded in the market. In September 2018, a record of four million EVs were sold globally,
but the EV penetration rate is uneven depending on the country concerned. Thus, the Latin American
region (including Spain and Portugal) is still far from other markets such as China (with a relevant charging
infrastructure) or Norway (with 45% of EVs sold compared to total vehicle sales in 2018).

The research network RIEMOV (Red Iberoamericana de Investigación en Electromovilidad) was funded
in April 2021 thanks to AUIP (Asociación Universitaria Iberoamericana de Postgrado). Since then, it has
been an useful tool for the collaboration of 18 research groups from 13 different countries in Iberoamerica.
For the studies on electromobility, collaboration is specially positive as advances on this field usually requires
the development of prototypes and the the integration of multiple techniques which are difficult to be done
by only one group. Among the works carried out by RIEMOV, we include the 1st Iberoamerican Workshop
on Electromobility, in which the authors explain some research activities on this topic.
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Resumen—Este trabajo presenta un estudio sobre el comportamiento 

de un convertidor CD-CD double dual boost (DDBC) utilizando 

simulaciones en Matlab/Simulink. El objetivo es demostrar la 

bidireccionalidad del convertidor mediante la simulación de carga de 

dos baterías. Cada una de ellas es cargada en un determinado tiempo 

observando el cambio de dirección en la corriente, la cual es regulada 

mediante un controlador PI. Se exhiben resultados de las señales PWM 

que manejan los interruptores para diferentes valores de voltaje, y se 

relaciona el ciclo de trabajo con la ganancia para este convertidor. Una 

vez demostrada la bidireccionalidad del convertidor, esté es propuesto 

como el núcleo de un convertidor CD-CD de un transformador 

electrónico de potencia (PET). 

Palabras clave-- Convertidor CD-CD, Double dual boost, 

Electrónica de potencia, Matlab/Simulink, PET. 

 
INTRODUCCIÓN 

El aumento en el uso de las energías renovables ha 
motivado la evolución de las tecnologías de conversión para 
el almacenamiento en baterías. Un claro ejemplo de esto son 
los vehículos eléctricos, los cuales requieren el 
almacenamiento o la transferencia de energía de una batería a 
otra [1]. Los dispositivos de acumulación de energía, como, 
por ejemplo, la batería o el super-condensador son utilizados 
para satisfacer el equilibrio de energía entre la fuente que 
suministra la potencia y la demanda o carga [2]. Los 
convertidores CD-CD bidireccionales pueden ser utilizados 
para diferentes aplicaciones como baterías, generación de 
energía renovable o en micro redes. Las baterías juegan un 
papel muy importante en las aplicaciones de energías limpias 
[3]. Sin embargo, las fuentes de energía renovables tienen 
requisitos especiales en su calidad, los cuales hacen que se 
requieran convertidores con corriente de entrada continua y 
ondulación de baja corriente [4].  

El voltaje producido por la mayoría de las energías 
renovables no es lo suficientemente alto como para cargar 
directamente una batería, por lo cual es necesario un 
convertidor CD-CD que aumente el voltaje. Los convertidores 
Buck-Boost realizan un trabajo simple de aumentar o 
disminuir el voltaje de forma bidireccional [3]. El principal 
inconveniente de estos convertidores bidireccionales son sus 
bajos índices de conversión. Para mayores ganancias, el ciclo 
de trabajo tiende  a ser muy grande para operaciones donde se 
requiere aumentar el voltaje, y deben ser demasiado estrechos 
para aplicaciones donde se necesite reducir el voltaje. Sin 
embargo, al aumentar el ciclo de trabajo del convertidor, los 
picos en los interruptores y la inductancia de fuga se 
incrementa y entonces la eficiencia disminuye. 

Los convertidores que contienen transformadores en sus 
estructuras pueden proporcionar relaciones de conversión más 
altas, debido a que tales convertidores pueden lograr altas 
relaciones de conversión mediante la relación del número de 
vueltas de sus devanados. Sin embargo, los convertidores sin 
transformadores, que se basan en el uso de interruptores y 
condensadores, son uno de los métodos eficaces para lograr 
altas relaciones de conversión evitando los inconvenientes que 
tienen al utilizar tanto transformadores como inductores 
acoplados [5]. 

Con la finalidad de resolver los diferentes desafíos 
mencionados, se han investigado nuevas topologías, la 
mayoría de las cuales proporcionan una tensión de salida bien 
regulada a partir de una tensión de entrada variable. Una de 
esas topologías interesantes es el convertidor double dual 
boost (DDBC por sus siglas en inglés) [6]-[7]. Este puede ser 
considerado como un convertidor de impulso intercalado 
modificado debido a que la salida de las etapas de 
conmutación no está en paralelo, sino en serie entre ellos y 
con la fuente de entrada. El DDBC es capaz de cancelar un 
porcentaje de la corriente de entrada de onda (rizo) de acuerdo 
con el ciclo de trabajo, la corriente de onda incluso puede ser 
totalmente suprimida para algunas ganancias de voltaje [4]. 

Mientras que el convertidor bidireccional CD-CD es 
utilizado para acondicionar la tensión del dispositivo de 
almacenamiento de energía en función del proceso de 
descarga o carga, un control proporcional-integral (PI) se 
utiliza normalmente para el seguimiento de la corriente de 
referencia del convertidor bidireccional. Sin embargo, el 
modo de operación del convertidor el tipo de Boost y el tipo 
Buck, varía de manera impredecible determinado por la 
distribución de energía [2]. 

La estructura de un transformador electrónico de potencia 
(PET) básica incluye una etapa CD-CD, la cual es considerada 
como el núcleo de tales transformadores ya que son capaces 
de lograr conversión de voltaje CD, flujo de energía 
bidireccional, alta frecuencia y aislamiento eléctrico [8].   

Los convertidores CD-CD bidireccionales no-aislados de 
alta frecuencia se están convirtiendo en el centro de atención, 
ya que su relación de ganancia de voltaje y su control son más 
sencillos que los aislados convencionales [9]. Por esta razón 
se propone el convertidor double dual boost como núcleo de 
un PET. 

II. TOPOLOGÍA DEL DDBC 

En la Fig. 1 se muestra la topología del convertidor CD-
CD DDBC que está dividida en dos ramas. En la primera rama 
se encuentra la batería B1 y el inductor L1. En la segunda 
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rama se encuentra la batería B2 con sus respectivos 
componentes L2, C2 e interruptores. El voltaje de salida B2 
puede calcularse como la suma del voltaje de los capacitores 
C1 y C2 (1). 

  
𝐵2 = 𝑉𝐶1 + 𝑉𝐶2 − 𝐵1                                  (1) 

 

La idea principal de esta topología se basa en que cada 

interruptor permita el flujo de potencia bidireccional, 

modificando su tiempo de encendido y apagado. 

  

A. Resultados de la Topología 
 

La topología del convertidor CD-CD double dual boost 
revisado en la sección II se simula en Matlab/Simulink. La 
Fig. 2 representa el funcionamiento de un generador de AC 
rectificado y conectado a una batería en el punto B2 de la Fig. 
1. El generador tiene un voltaje de 400 VAC y una potencia 
de 756W. Después de ser rectificado, el voltaje de batería 2 es 
de 400 VDC y el cual puede ser transferido a B1 mediante la 
medición y control de la corriente que fluye del generador al 
convertidor. 

El modelo de la batería utilizada incluye la especificación 
de diversos parámetros para su funcionamiento; como, la 
capacidad en A-h, el voltaje nominal, la eficiencia, etc. El 
modelo empleado en la simulación puede utilizar modelos 
aproximados de baterías reales para tener un mejor 
acercamiento a un desempeño no-ideal. 

Los valores de los parámetros y valores de la simulación 
se resumen en la Tabla I. Los componentes pasivos mostrados 
en Tabla I han sido seleccionados de valores comerciales para 
obtener resultados validos con un menor costo que los 
convencionales. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 

 

Fig. 1. Topología del convertidor CD-CD double dual boost. 

 

 

 

 

 

 

 

 
 
 
 

 

Fig. 2. Topología en simulación mediante el uso de Simulink. 

 

 

TABLA I.  
Parámetros del circuito simulado 

Parámetros Valores 

Batería 1 
110 V, 40 Ah, 50% SCO y 0.5 

tiempo de respuesta. 

Batería 2 470 VDC rectificados 

Inductor 1, 2 250 µH, corriente inicia 1 A 

Capacitor 1, 2 10 µF, voltaje inicial 40V 

Frecuencia de interruptores 50 kHz 

Tiempo de muestreo 1 µs 

 

B. Control de Corriente 
 

En la Fig. 3 se ilustra el control utilizado para medir y 
controlar la corriente que sale o entra de batería 2. Primero, se 
selecciona un valor de referencia. En este documento se utiliza 
una referencia de 0.1 durante 0.25 s para después cambiar a 
un valor negativo de 0.1 durante otros 0.25 s. La señal de 
referencia es la encargada de dar la dirección de la corriente 
de las baterías ya sea para cargar o descargar ambas baterías. 

El control del sistema se basa en el control del error de la 
señal de referencia y la señal medida en la batería 2. Se utiliza 
un control Proporcional-Integral (PI). La constante 
proporcional utilizada es de 0.5 mientras que la constante 
integral es de 850. Estos valores sintonizados permiten al 
control tener una respuesta lo suficientemente rápida como 
para alcanzar el valor de referencia. El control se encarga de 
genera un valor de constante entre 0.05 y 0.95 que se compara 
con dos señales triangulares de 50 kHz desfasadas 180° una 
de otra. La operación que resulta de comparar estas señales 
generan un valor alto o bajo de una señal PWM con distinto 
tiempo entre el encendido o apagado, dependiendo del control 
PI. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 3. Sistema de control de corriente bidireccional mediante un controlador 

PI. 

III. RESULTADOS 
 

En la Fig. 4 se observan la señal de referencia y la corriente 
de salida medida y controlada. La referencia comienza con un 
valor positivo de 0.1. Poco después de 0.25 segundos el valor 
cambia a un valor negativo de 0.1. Se observa en la Fig. 4 que 
la respuesta de la corriente de salida tiene el comportamiento 
de la señal de referencia debido al control PI utilizado. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig. 4. Señal de referencia y corriente de salida controlada. 
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Similarmente, en la Fig. 5 se nota el comportamiento de 
las baterías utilizadas por el simulador. Para el caso de la 
corriente positiva, se tiene que la corriente fluye hacia la 
batería 2; por lo tanto, la batería 2 deberá ser cargada. Después 
de 250 ms la dirección de la corriente cambia debido al control 
PI, así como las señales PWM que enciende y apagan los 
interruptores del convertidor CD-CD double dual boost. 

En la Fig. 5 se indica que transcurridos 0.25 s, el voltaje en 
la batería 2 comienza a descender mientras que el voltaje en la 
batería 1 incrementa. Sin embargo, es necesario aclarar que el 
comportamiento de la batería es ideal. Esto significa que la 
batería no utiliza los parámetros de carga y descarga de una 
batería real, en Tabla I se describe el valor de ambas baterías. 
Uno de los parámetros que influyen en el comportamiento de 
los resultados es el tiempo de respuesta de ambas baterías, si 
el tiempo de respuesta aumenta ambas baterías tardan más en 
cagar o descargar. 

A. Señal de Control PWM con Diferentes Ciclos de Trabajo 

El convertidor CD-CD double dual boost es controlado por 
una señal PWM que se encarga de encender o apagar el 
interruptor S1, S1n, S2 o S2n dependiendo del error de la 
referencia y la corriente de salida. Como se mencionó en la 
sección II.B. El ciclo de trabajo es una constante que cambia 
de 0.05 a 0.95 o de 5% a 95% dependiendo de la distribución 
de energía entre las baterías. Para esta aplicación este es el 
intervalo utilizado aunque, en general, el ciclo de trabajo 
puede tomar valores en el intervalo (0, 1). 

En la Fig. 6 se ilustra el comportamiento de la constante 
del ciclo de trabajo que cambia de 0.6 a 0.7 cuando la corriente 
se mantiene positiva y después cambia de forma drástica de 
0.7 a 0.6. Esto significa que los interruptores que se abren y se 
cierran con un periodo de 20 µs tendrán un tiempo de 
encendido de 12 µs y 8 µs de apagado que después será 
modificado a 14 µs y 6 µs apagado. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 5. Carga y descarga del voltaje en las baterías. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 6. Señal de control del circuito simulado. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 7. Señal PWM para la carga de la batería 2. 

 

La señal PWM generada para cargar la batería 2, tiene un 
tiempo de encendido de 12 µs para el interruptor S1 una vez 
transcurridos 0.028 segundos. Si comparamos la Fig. 6 con la 
Fig. 7 se tiene que para ese periodo de tiempo ambas figuras 
indican que el ciclo de trabajo debe ser del 60%; si 
multiplicamos 20 µs por 0.6 se tienen los 12 µs de la Fig. 7. 

En la Fig. 8 se observa que la señal PWM generada para 
controlar la corriente cuando se carga la batería 1 tiene un 
tiempo de encendido de 14 µs. Esto significa que el ciclo de 
trabajo deberá ser de 70% como indica la Fig. 6 para 210 ms. 

En general, el ciclo de trabajo de la señal PWM generada 
dependerá de los voltajes de las baterías y las señales 
generadas pueden ir cambiando con respecto al control PI y la 
distribución del voltaje en ambas baterías. 

En Fig 9. se puede apreciar el comportamiento de la 
corriente y el voltaje de los componentes pasivos. La señal 
principal durante los primeros 0.25 segundos es la del 
generador como indica el control descrito anteriormente. 
Después de 0.25 segundos la corriente y el voltaje decrecen 
debido a que ahora la señal principal mostrada es la batería B1 
indicando que ahora es cargada desde el generador. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 8. Señal PWM para la carga de la batería 1 

 
Fig. 9. Corriente y Voltaje en componentes pasivos. 

8



B. Relación de la ganancia y el ciclo de trabajo 

En este documento, se ha mencionado que el convertidor 
simulado trabaja con los parámetros de la Tabla I. En estos 
parámetros se observa que el voltaje en la batería B1 es igual a 
110 V mientras que para B2 es igual a 470 V obteniendo una 
ganancia de 4.27 como se muestra en (2). 

                                        
𝑉𝑜𝑢𝑡

𝑉𝑖𝑛

=
470𝑉

110𝑉
= 4.27                              (2) 

Para comprobar el funcionamiento del convertidor y 
obtener una relación de la ganancia y el ciclo de trabajo de las 
señales PWM, se fija como valor constante el valor de la 
batería B1 (110 V) y se cambia el voltaje de la batería B2 para 
obtener los valores de la Tabla II, donde se observan el ciclo 
de trabajo obtenido cuando la corriente es positiva (ciclo de 
trabajo 1), y el ciclo de trabajo cuando la corriente es negativa 
(ciclo de trabajo 2). 

La Fig. 10 se gráfica para diferentes valores de ganancia y 
el ciclo de trabajo de la corriente positiva. Note que el ciclo de 
trabajo para ganancias altas se mantiene alrededor del 80% 
mientras que para ganancias bajas el ciclo de trabajo tiene un 
mayor cambio. 

En la Fig. 10 se ubica el valor de la ganancia del caso 
simulado con ganancia de 4.27. Para este valor de ganancia 
resulta un valor de ciclo de trabajo cercano a los 70% valor 
indicado en el controlador de la Fig. 6. En la Tabla II, también 
se aprecia que para una ganancia de 4 se tiene un ciclo de 
trabajo del 63% cuando se carga la batería 2 y del 59% cuando 
se carga la batería 1. Estos valores se aproximan a los 
obtenidos en el control de la señal PWM mediante el uso del 
controlador PI. 

 
TABLA II  

Relación del ciclo de trabajo y su ganancia 

Ganancia Ciclo de Trabajo 1 Ciclo de Trabajo 2 

1 20 2 

2 40 20 

3 55 45 

4 63 59 

5 71 65 

6 76 72 

7 80 76 

8 81 79 

9 82 80.5 

 

 
 
  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 

 

Fig. 10. Relación del ciclo de trabajo del convertidor dependiendo de su 

ganancia 

 

 

 

C. Aplicación en un transformador electrónico de potencia 
 

El convertidor CD-CD double dual boost bajo estudio en 
este trabajo demostró que es capaz de distribuir la energía de 
sus baterías de forma bidireccional. Además, la relación entre 
la ganancia y el ciclo de trabajo de la Tabla II indica que es 
posible manejar voltajes elevados y mantener su 
funcionamiento de igual forma que para ganancias bajas. 

Recordando que un transformador electrónico de potencia 
tiene características de bidireccionalidad gracias a una etapa 
central de conversión de energía CD-CD. Se propone el 
convertidor CD-CD DDBC como el núcleo de un convertidor 
electrónico de potencia cuyos valores de ganancia están 
alrededor de 2 a 6. 

IV. DISCUSIÓN 
 

Este estudio se relaciona con el desarrollo y el control de 
un convertidor corriente directa a corriente directa (CD-CD). 
La topología seleccionada se considera muy pertinente para 
una aplicación en el transformador electrónico. Asimismo, lo 
es para aplicaciones de autos eléctricos y energías renovables. 

 
El convertidor propuesto posee características altamente 
deseables para una aplicación bidireccional, como es el caso 
del transformador electrónico aplicado al manejo de la 
flexibilidad en una red eléctrica moderna, donde existen 
inyecciones de energía provenientes de diversas fuentes Esto 
representa una ventaja competitiva sobre otras topologías 
cuyo punto de operación puede estar restringido. 

 
El presente estudio exhibe el proceso para diseñar e 
implementar la topología propuesta. Se comienza por 
conceptos fundamentales, revisando alternativas actuales, 
mostrando el proceso de selección de componentes y por 
último se resumen resultados pertinentes para una aplicación 
con bidireccionalidad. 

 
Se presentan resultados que permiten validar el uso de la 
topología elegida, así como resultados que indican la 
pertinencia en el desempeño del convertidor. Se trabaja para 
implementar un prototipo del convertidor DDBC de pequeña 
escala. 

 

V. CONCLUSIONES 
 

El convertidor CD-CD double dual boost ha demostrado 
un correcto funcionamiento en cuanto la distribución de 
energía entre sus baterías. Al utilizar señales PWM para 
controlar la dirección de la corriente lo vuelve un convertidor 
sencillo de diseñar. Además, se agrega que el convertidor no 
utiliza componentes complicados de alcanzar lo que lo 
convierte en un convertidor no costoso. 

El control Proporcional-Integral es capaz de controlar las 
señales PWM mediante un valor constante del ciclo de trabajo 
y la diferencia de las señales triangulares generadas. Al ser un 
control muy sencillo de diseñar, se puede utilizar algún 
microcontrolador de gama baja para llevar a cabo las tareas de 
medición y control de señales. 

El uso del convertidor CD-CD double dual boost tiene 
ventajas en aplicaciones donde se utiliza convertidores con 
transformador o inductores acoplados debido a su relación del 
ciclo de trabajo y su ganancia. Al no tener un ciclo de trabajo 
muy alto se evita el estrés en los interruptores. Estas ventajas 
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lo posicionan como un excelente candidato a ser utilizado en 
un transformador electrónico de potencia en la etapa de 
conversión de energía CD-CD. 
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Resumen— En este trabajo se propone un convertidor con 

estructura matricial para servir de enlace entre la salida de un 

generador y la red eléctrica, como alternativa al enlace 

convencional que utiliza corriente directa. Se presentan las 

diferentes alternativas de convertidores que se han desarrollado 

para obtener señales eléctricas de corriente alterna a partir de 

señales de entrada corriente alterna, destacando las ventajas 

operativas del convertidor matricial directo. Se presenta una 

aplicación de tipo eólica Wind Energy Conversion System y se 

muestran los primeros resultados de simulación del convertidor 

matricial directo CA-CA, utilizando la estrategia de modulación 

Venturini - Alesina, aplicado en el contexto de la generación 

eólica, los cuales sirven para validar la efectividad de la 

propuesta. 

Palabras clave-- Convertidor CA-CA, Convertidor matricial, 

Generador síncrono de imanes permanentes, Turbina eólica. 

I. INTRODUCCIÓN 

En la actualidad, cada vez es más importante la penetración 

de fuentes renovables de energía en los sistemas eléctricos. Lo 

anterior se debe principalmente a preocupaciones ambientales 

y a políticas en distintos ámbitos dirigidas hacia el desarrollo 

sustentable. Una de las fuentes renovables de energía con 

mayor proyección es el viento, esto debido a su abundancia en 

la naturaleza. La forma de aprovechar la energía del viento es 

a través de los Sistemas de Conversión de Energía Eólica 

denominados Wind Energy Conversion Systems (WECS), 

conformados por una turbina eólica, un generador eléctrico un 

convertidor basado en electrónica de potencia y el sistema de 

control correspondiente [1]. Los dispositivos de electrónica de 

potencia utilizados en los sistemas WECS son los 

convertidores de frecuencia corriente alterna - corriente alterna 

(CA-CA), que pueden convertir la energía eléctrica alterna de 

una frecuencia específica, en energía eléctrica alterna a una 

frecuencia distinta. Además, este tipo de convertidor también 

tiene la capacidad de controlar la amplitud del voltaje de salida, 

el ángulo de desplazamiento de la carga en relación con el 

voltaje de la fuente, el ángulo de desplazamiento entre las 

corrientes y los voltajes de la fuente (factor de potencia de 

entrada), así como el flujo de potencia bidireccional a través 

del convertidor [2]. Por lo tanto, debido a los diferentes tipos 

de convertidores CA-CA que se han desarrollado, es posible 

implementar diferentes topologías de sistemas WECS. La 

estructura convencional CA/CD/CA del convertidor de 

potencia de dos etapas con almacenamiento de energía, o 

“back to back” ha sido ampliamente utilizada en controladores 

de máquinas eléctricas debido a la facilidad en su control, por 

lo tanto, ha sido una opción recurrente en la implementación 

de sistemas WECS [3]. No obstante, los convertidores CA-CA 

con almacenamiento de energía tienen como principal 

desventaja operativa que el elemento utilizado en el enlace de 

corriente directa (CD), comúnmente un capacitor electrolítico, 

los hace voluminosos y con un tiempo de vida útil limitado. 

Por esta razón, en años recientes se ha incrementado la 

utilización de convertidores CA-CA sin enlace de CD, en 

aplicaciones de compensación de energía, controladores de 

máquinas eléctricas y como dispositivos de acondicionamiento 

y enlace para fuentes renovables, resultando en topologías con 

una mayor densidad de energía y que requieren menos 

mantenimiento [4]-[6]. Dentro de los convertidores CA-CA sin 

enlace de CD, destaca el convertidor matricial (CM) por sus 

características operativas que incluyen la reducción de tamaño, 

el control de frecuencia si restricción en la salida, el control de 

factor de potencia en la entrada, la corriente demandada con 

bajo contenido armónico, entre otras [7]. Los CMs se pueden 

clasificar como directos (CMD) o indirectos (CMI). Mientras 

que los CMIs se prefieren en algunas aplicaciones debido a que 

su control puede resultar más sencillo, y porque en algunas 

topologías se puede reducir el número de semiconductores, las 

estrategias de conmutación desarrolladas para los CMDs les 

permiten realizar la conversión de energía directamente de CA 

a CA, generando señales eléctricas de buena calidad [8]. En 

este trabajo se propone la utilización de un CMD como 

alternativa para su inclusión dentro de un sistema WECS, dado 

que las ventajas operativas del CM exhibidas en otras 

aplicaciones lo posicionan como un dispositivo multifuncional 

que podría utilizarse para implementar diversas acciones de 

control sobre el sistema, como la reducción del impacto en la 

variabilidad de la velocidad del viento, el control del flujo 
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bidireccional de potencia, la adecuada integración de la energía 

generada a la red eléctrica, por mencionar algunas.  
El artículo se encuentra organizado de la siguiente manera: 

en la sección II se presenta una clasificación de las diferentes 
topologías de convertidores CA-CA, la sección II aborda el 
sistema WECS propuesto, mientras que en la sección IV se 
presentan los resultados de simulación obtenidos, y finalmente, 
en la sección V se establecen las conclusiones generadas del 
trabajo. 

II. CONVERTIDORES CA-CA 

La clasificación de los convertidores de frecuencia CA-CA 

en la literatura técnica es variada, porque el desarrollo de los 

convertidores discutidos está todavía en curso, Fig.1. 

 
Fig. 1. Clasificación de las topologías de los convertidores trifásicos CA-CA. 

 

A. CONVERTIDORES CA-CA CON ALMACENAMIENTO 

DE ENERGÍA EN CD 

La topología más tradicional de convertidor de potencia 
CA-CA es un inversor de fuente de tensión modulada por 
ancho de pulso (PWM-VSI, pulse width modulation – voltage 
source inverter) con un rectificador de diodos frontal y un 
condensador como enlace CD, Fig. 2. Este convertidor también 
se denomina convertidor indirecto de dos niveles con inversor 
de fuente de tensión (VSI, voltage source inverter por sus 
siglas en ingles). Un convertidor indirecto consta de dos etapas 
de conversión, CA a CD y CD a CA, con amplitud y frecuencia 
variable, además de un elemento intermedio de 
almacenamiento de energía. El condensador en el enlace de 
CD desacopla las dos etapas de conversión de energía y 
asegura su control independiente. El control de las señales de 
salida se consigue modulando los ciclos de trabajo de los 
dispositivos de la etapa de inversión para producir corrientes 
de salida prácticamente sinusoidales, con una amplitud y 
frecuencia deseadas. 

 

Fig. 2. Convertidor de frecuencia indirecto de dos niveles con inversor de 
fuente de voltaje y puente rectificador de diodos [14]. 

 

El dispositivo de almacenamiento de energía en CD en los 
convertidores de frecuencia indirectos es un componente 
voluminoso. En la solución con Convertidores VSI, los 
condensadores de enlace son relativamente grandes, 
reduciendo al mismo tiempo la velocidad de respuesta. 

B. CONVERTIDORES CA-CA SIN ALMACENAMIENTO 
DE ENERGÍA EN CD 

Estos convertidores CA-CA sin almacenamiento de 
energía se dividen en tres grupos. El primer grupo contiene al 
CMD que funciona en dos modos: como fuente de tensión, y 
como fuente de corriente, de manera similar a los 
convertidores con almacenamiento de energía. El segundo 
grupo contiene convertidores indirectos con un enlace CD 
ficticio. En el tercer grupo están los convertidores basados en 
recortadores (choppers) de matriz-reactancia con interruptores 
síncronos de fuente o de carga, conectados como en el CM. 
Este concepto se basa en la utilización de elementos de 
almacenamiento de energía en CA regenerativa como 
pequeños condensadores o inductores. En estos elementos la 
energía media durante un periodo de las señales es igual a cero.  

Dado que en el presente trabajo se considera la utilización 
del CMD, a continuación, se presenta una breve descripción de 
tal dispositivo. 

El CMD es un convertidor de una sola etapa conformado 
por un conjunto de interruptores de potencia bidireccionales 
arreglados en una matriz de m×n para conectar directamente 
una fuente de tensión de m fases a una carga de n fases [7], [9]-
[12]. En el caso de un CMD trifásico, se utilizan nueve 
interruptores bidireccionales, los cuales permiten conectar 
cualquiera de las tres fases de la carga con cualquiera de las 
tres fases de la fuente de entrada. Esta configuración se aprecia 
en la Fig. 3.  

 
Fig. 3. Circuito simplificado del convertidor matricial trifásico [14]. 
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En el CMD trifásico, las expresiones que describen la 
relación de tensiones y corrientes, entrada – salida, son las 
mostradas en (1)-(3). 

[

𝑣𝐴

𝑣𝐵

𝑣𝐶  
] = [

𝑚𝑎𝐴 𝑚𝑎𝐵 𝑚𝑎𝐶

𝑚𝑏𝐴 𝑚𝑏𝐵 𝑚𝑏𝐶

𝑚𝑐𝐴 𝑚𝑐𝐵 𝑚𝑐𝐶

] [

𝑣𝑎

𝑣𝑏

𝑣𝑐

] (1) 

[
𝑖𝑎
𝑖𝑏
𝑖𝑐 

] = [

𝑚𝑎𝐴 𝑚𝑎𝐵 𝑚𝑎𝐶

𝑚𝑏𝐴 𝑚𝑏𝐵 𝑚𝑏𝐶

𝑚𝑐𝐴 𝑚𝑐𝐵 𝑚𝑐𝐶

]

𝑇

[
𝑖𝐴
𝑖𝐵
𝑖𝐶

] (2) 

𝑚ℎ𝐴 + 𝑚ℎ𝐵 + 𝑚ℎ𝐶 = 1
0 ≤ 𝑚ℎ𝑘 ≤ 1

}       ℎ = 𝑎, 𝑏, 𝑐,    𝑘 = 𝐴, 𝐵, 𝐶.  (3) 

donde, a cada interruptor bidireccional le corresponde un 
elemento mhk de la matriz de ciclos de trabajo [7]. 

III. CONVERTIDOR MATRICIAL UTILIZADO 

El subsistema del convertidor matricial directo consta de 
un arreglo tipo matriz de 9 interruptores bidireccionales (3x3) 
[7]. Cada interruptor bidireccional está conformado por un 
arreglo de transistores IGBT en configuración emisor común, 
ya que dichos transistores muestran una buena relación 
robustez-frecuencia de conmutación. Para un buen 
funcionamiento, el CMD debe incluir un filtro tanto en las 
terminales de entrada como en las de salida. El filtro de entrada 
es necesario para minimizar los componentes armónicos en las 
corrientes de entrada, así como para reducir el impacto de las 
perturbaciones de la red de suministro, mientras que el filtro 
de salida se utiliza para eliminar las componentes de alta 
frecuencia presentes en los voltajes generados. La principal 
ventaja de los CMs es la ausencia del condensador en el enlace 
de CD, lo que permite aumentar la eficiencia, la densidad de 
energía y la vida útil del convertidor. 

Por otra parte, el convertidor matricial es controlado 
mediante la estrategia de modulación de Alesina y Venturini 
Optimizada [13], el esquema del CMD se ilustra en la Fig. 4. 

 
Fig. 4. Subsistema del convertidor matricial. 

 

A. ESTRATEGIA DE MODULACIÓN ALESINA-
VENTURINI OPTIMIZADA 

La primera estrategia de modulación para CMs fue 
propuesta por Alesina y Venturini en 1980 [11], esta asume 
una entrada de tensión y una corriente de carga senoidal. 
Algunos aspectos por considerar en esta estrategia es que 
utiliza un modelo escalar complicado y que la relación entre 
las tensiones de entrada y salida tiene un valor máximo de 0.5, 
lo que limita en gran medida la capacidad del convertidor. Para 

establecer un balance en los voltajes de salida y en las 
corrientes de entrada es necesario que la estrategia de 
modulación utilice los voltajes de entrada en la misma 
proporción para generar los voltajes de salida. La modulación 
Alesini-Venturini establece relaciones independientes para 
cada voltaje de salida a partir del muestreo y la distribución 
adecuada de secciones de los voltajes de entrada, de manera 
que el promedio de los voltajes de salida sea igual a la 
referencia establecida. Las relaciones entre los voltajes y las 
corrientes de entrada y salida para esta modulación son 
definidas mediante (1)-(3). 

En 1989, los mismos autores propusieron la estrategia de 
modulación conocida como Alesina-Venturini Optimizada 
[13], donde a la tensión de salida de referencia de la 
modulación original se le agregan tensiones de modo común 
(incorporando el tercer armónico a las tensiones de la carga,  
(4)), lo que permite aumentar la relación entre las tensiones de 
entrada y salida a 0.866. 

[

𝑣𝐴

𝑣𝐵

𝑣𝐶  
] =

[
 
 
 
 |𝑣𝐴| cos(𝛼𝑜) + |𝑣𝑎|

cos(3𝛽𝑖)

4
− |𝑣𝐴|

cos(3𝛼𝑜)

6

|𝑣𝐵| cos (𝛼𝑜 +
2𝜋

3
) + |𝑣𝑏|

cos(3𝛽𝑖)

4
− |𝑣𝐵|

cos(3𝛼𝑜)

6

|𝑣𝐶| cos (𝛼𝑜 +
4𝜋

3
) + |𝑣𝑐|

cos(3𝛽𝑖)

4
− |𝑣𝐶|

cos(3𝛼𝑜)

6 ]
 
 
 
 

     (4) 

Si la expresión del voltaje anterior de referencia se 
considera en la función de transferencia de los voltajes de 
salida, después de algunas simplificaciones, los elementos de 
la matriz de ciclos de trabajo toman la forma mostrada en (5), 
que es una solución particular considerando un factor de 
potencia de entrada unitario [13]. 

𝑚ℎ𝑘 =
1

3
{1 + 2𝑞𝑐𝑜𝑠 [𝛽𝑖 −

2𝜋(𝑘−1)

3
] [cos (𝛼0 −

2𝜋(ℎ−1)

3
) −

cos(3𝛼0)

6
+

𝑐𝑜𝑠(3𝛽𝑖)

2√3
] −

2

3√3
𝑞 [cos (4𝛽𝑖 − (𝑘 − 1)

2𝜋

3
) −

cos (2𝛽𝑖 + (𝑘 − 1)
2𝜋

3
)]}                                               (5) 

 

B. TURBINA EÓLICA 

El subsistema de la turbina eólica consta del modelo 
aerodinámico de la turbina eólica, modelo mecánico del tren 
de transmisión de 2 masas y de un controlador del ángulo de 
inclinación (pitch angle). El subsistema se ilustra en la Fig. 5. 

 
Fig. 5. Subsistema de la turbina eólica. 

 

C. GENERADOR DE IMÁNES PERMANENTES 

El subsistema del generador síncrono de imanes 
permanentes consta de su modelo matemático en el marco de 
referencia del rotor dq referido al estator, y se describe 
mediante (6)-(8). 

𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑑 =

1

𝐿𝑑
𝑣𝑑 −

𝑅

𝐿𝑑
𝑖𝑑 +

𝐿𝑞

𝐿𝑑
𝑝𝜔𝑚𝑖𝑞 (6) 
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𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑞 =

1

𝐿𝑞
𝑣𝑞 −

𝑅

𝐿𝑞
𝑖𝑞 +

𝐿𝑑

𝐿𝑞
𝑝𝜔𝑚𝑖𝑑 −

𝜆𝑝𝜔𝑚

𝐿𝑞
 (7) 

𝑇𝑒 = 1.5𝑝[𝜆𝑖𝑞 + (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑑𝑖𝑞] (8) 

D. RED ELÉCTRICA 

El subsistema de red eléctrica consta de una fuente de tensión 
trifásica con una tensión línea-línea de 220 V a una frecuencia 
de 60 Hz. 

IV. RESULTADOS 

Para verificar la operación de CMD como parte del sistema 
WECS, se llevan a cabo una serie de simulaciones numéricas 
en el software MATLAB/Simulink, donde se simula el sistema 
completo conformado por los subsistemas descritos en la 
sección anterior. El sistema tiene como parámetros de entrada: 
la velocidad de viento (puede ser ingresada como constante o 
como curva de viento), los parámetros de tensión de la red y 
carga del sistema. Por otra parte, los parámetros de relación de 
tensión entrada-salida, frecuencia de entrada y salida son 
calculados de manera automática por el subsistema del 
convertidor matricial; esto se logra, primeramente, midiendo 
la tensión y ángulo de la red eléctrica, posteriormente se estima 
la tensión en terminales del PMSM mediante la constante de 
flujo 𝜆 y la velocidad mecánica del rotor, y utilizando en (9) 
Es posible obtener el valor de 𝑞 aproximado para tener la 
misma tensión en la salida del CM. El sistema completo se 
despliega en la Fig. 7 y el bloque interno del CMD en la Fig. 
8. Se asume un control del CMD que sostiene un factor de 
potencia unitario. 

 

Fig. 7. Sistema completo propuesto (WECS). 

 

Fig. 8. Bloque interno del subsistema convertidor matricial. 

𝑞 =
𝑉𝑜𝑢𝑡

𝑉𝑖𝑛
≈

√2 𝑉𝑟𝑒𝑑 𝑟𝑚𝑠

√3 𝜆𝑃𝜔𝑚
 (9) 

Para las pruebas de simulación se busca simular diferentes 
condiciones que se pueden dar con el sistema propuesto, para 
esto se proponen una serie de escenarios. En el primero de ellos 
se tiene una demanda de potencia por parte de la carga, 
superior a la generada por el WECS. En el segundo escenario 
se busca una potencia de generación eólica superior a la 
demandada por la carga. Finalmente, para el escenario 3 se 
emplea una condición de nula potencia de generación eólica. 
La descripción de los 3 escenarios y los resultados obtenidos 
en potencia activa y reactiva son resumen en la tabla 1. 
Asimismo, en las Fig. 9-10 se exhibe el comportamiento en 
tiempo de ambas potencias. 

 

TABLA I 

DESCRIPCIÓN DE LOS 3 ESCENARIOS Y RESULTADOS OBTENIDOS. 

Parámetros Escenario 1 Escenario 2 Escenario 3 

Velocidad del viento ~12 m/s ~12 m/s 0 m/s 

Tiempo inicio 0 segundos 30 segundos 60 segundos 

Tiempo final 30 segundos 60 segundos 70 segundos 

Tensión entrada ~440 V ~440 V ~440 V 

Tensión salida ~330 V ~330 V ~330 V 

Frecuencia entrada Variable Variable Variable 

Frecuencia de salida 60 Hz 60 Hz 60 Hz 

P - red eléctrica 2950 W -1400 W 4350 W 

Q - red eléctrica 0 Var 0 Var 0 Var 

P - WECS 5750 W 5750 W 0 W 

Q - WECS 0 Var 0 Var 0 Var 

P - carga 8700 W 4350 W 4350 W 

Q - carga 0 Var 0 Var 0 Var 

 

 
Fig. 9. Comportamiento de la potencia activa del WECS, carga y red eléctrica. 

 

14



 

Fig. 10. Comportamiento de la potencia reactiva del WECS, carga y red 
eléctrica. 

De los resultados obtenidos en los 3 escenarios (Fig. 9 y 
10) podemos observar lo siguiente: en el primer escenario 
(cuando la potencia demandada por la carga es mayor a la 
generada por la WECS) el WECS al no poder suministrar la 
demanda de energía requiere energía de la red eléctrica, por lo 
que, en este escenario tanto la red eléctrica como el WECS 
aportan energía a la carga; en el segundo escenario (cuando la 
potencia demandada por la carga es menor a la generada por la 
WECS) podemos ver que el excedente de energía generada por 
el WECS es absorbido por la red eléctrica para ser utilizado en 
otros puntos de la red; por ultimo, en el tercer escenario 
tenemos una nula generación, por lo que, toda la energía 
demandada por la carga es suministrada por la red eléctrica. 
Por otra parte, de los resultados mostrados en la tabla 1 es 
necesario señalar que para las potencias en la carga el signo 
positivo denota consumo y como se puede observar del tiempo 
0 a 30 segundos el consumo es de aproximadamente 8700 W y 
0 Var, mientras que, de un tiempo de 30 a 60 segundos 
disminuye a 4350 W y 0 Var, lo que muestra que el consumo 
es puramente resistivo y constante en los distintos escenarios. 
Respecto a la red eléctrica es necesario aclarar que el signo 
negativo en potencias denota que la energía es absorbida, 
donde en el escenario 1 es positiva (2950 W) lo que denota que 
la potencia es suministrada por la red, mientras que, en el 
escenario 2 al ser negativa (-1400 W) denota que es absorbida 
por la red (para ser consumida en otro punto), por último, en el 
escenario 3 al carecer de generación del WECS, la potencia 
entregada por la red es la misma que la demandada por la 
carga. Para los resultados del WECS se utiliza la misma 
convención de signos que la red eléctrica, donde en los 
escenarios 1 y 2 se tiene una generación aproximada de 5750 
W y en el escenario 3 es nula. La potencia reactiva que es 
posible apreciar a inicio del escenario 1 (generada por la 
WECS y absorbida por la red eléctrica) es debido a los 
elementos reactivos del sistema en general. 

En diferentes investigaciones se ha utilizado el generador 
síncrono de imanes permanentes, razón por la cual se ha 
empleado aquí. Entre sus bondades yace la autoexcitación, lo 
que permite un desempeño con un factor de potencia muy 
conveniente y una alta eficiencia. Una deficiencia puede ser el 
funcionamiento síncrono, que provoca un desempeño pobre en 
caso de cortocircuitos exteriores y en casos de una fuerte 
intermitencia en el comportamiento del viento; esto puede dar 
origen a inestabilidades. 

Actualmente, el uso del MC en aplicaciones industriales es 
casi nulo, esto en gran medida se debe a su relación de 
ganancia entrada-salida de 0.8666, que es la limitante 
intrínseca en este tipo de convertidor. Esta limitante hace 
imposible el cambio directo de variadores de velocidad en 
motores de inducción por el MC. El potencial de este 
convertidor convencionalmente se ha centrado en aplicaciones 
en las que también se puede controlar el diseño del motor, y en 
las que el espacio y el peso son muy importantes, como en los 
accionamientos de motores integrados, aplicaciones 
aeroespaciales y marinas o navales. No obstante, en este paper 
se propone el empleo del MC como un elemento integral en la 
conversión de energía eólica. Los resultados de simulación 
presentados indican que efectivamente el MC tiene grandes 
posibilidades de éxito en este contexto. 

Actualmente se trabaja para presentar resultados de esta 
investigación con un prototipo de pequeña escala. 

V. CONCLUSIONES 

Las fuentes de energía renovable se han convertido en una 
prometedora fuente de energía alternativa, representan nuevos 
retos cuando se conectan a la red eléctrica. Tal es el caso de la 
generación eólica. Un aspecto relevante para este tipo de 
generación yace en el hecho que siempre fluctúa debido a las 
condiciones climáticas. Asimismo, la inyección de energía 
eólica en una red eléctrica afecta a la calidad de la energía 
debido a la naturaleza fluctuante del viento y a los tipos 
comparativamente nuevos de sus generadores. Este trabajo 
presenta un sistema de convertidor matricial como alternativa 
para el WECS cuando se emplean un generador de imanes 
permanente como convertidor de energía. Los resultados son 
muy apropiados y prometedores para continuar esta 
investigación con la implementación de prototipos de pequeña 
escala. Por otra parte, el convertidor matricial, al ser un 
convertidor de una etapa, no requiere elementos almacenadores 
de energía, lo que reduce el peso y volumen del mismo. 

El presente trabajo muestra los resultados de una primer 
etapa, en la siguiente etapa se espera implementar el MC, 
implementar una modulación especializada en generación 
eólica (SVD, Singular Value Decomposition [15]) y la 
implementación de un control automático para la extracción de 
potencia. 
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Abstract— Electric mobility is gaining importance with 

increasing worldwide adoption. Following a decade of rapid 

growth, around 10 million electric vehicles were on the roads at 

the end of 2020. This work aims at evaluating the more 

influential variables in fostering the adoption of electric mobility 

with special focus on the impacts of policy instruments in the 

adoption of this alternative vehicle technology. Preliminary 

results show that the presence of recharging points and the 

income level/Gross Domestic Product (GDP) appear to play an 

important role in adoption. Taxes and incentives as well as fuel 

prices do not appear to influence the adoption of Electric 

Vehicle (EV), potentially indicating that policies for the 

promotion of EV adoption need to be adjusted or more 

aggressively introduced to further influence the transition 

towards electric mobility.  

Keywords—electric mobility, determinants, policy 

instruments, regression models 

I. INTRODUCTION 

Electric mobility is gaining importance with an increasing 
worldwide adoption. Following a decade of rapid growth, 
around 10 million Electric Vehicles (EVs) were on the roads 
at the end of 2020. In more detail, electric car sales increased 
by 41% in 2020, despite the pandemic-related worldwide 
downturn in vehicles sales in which global sales decreased by 
16% [1][2].  

However, this adoption has not been homogeneous across 
markets, with the main markets being China, Europe and the 
USA. In China, electric vehicles sales share was of 5.7%, up 
from 4.8% in 2019, and Battery Electric Vehicles (BEVs) 
were about 80% of new electric vehicles registered. In Europe, 
in 2020, new electric vehicle sales increased more than 
doubled to 1.4 million, reaching a sales share of 10%. 
Germany registered 395 000 new electric vehicles, France 
registered 185 000 and the United Kingdom reached 176 000. 
In Norway electric vehicles reached a record high sales share 
of 75%. As for the USA, in 2020, 295 000 new electric 
vehicles were registered, of which about 78% were BEVs [1]. 

Numerous factors have been contributing to these 
increased electric vehicles registrations [3][4], so it is essential 
to comprehend potential obstacles to its massive adoption 
[3][5], since EV are not as established as conventional 
technologies. Consumers have concerns regarding autonomy 
and recharging limitations, as well as by higher purchase costs 
[6]. In fact, the analysis of total ownership cost of EV typically 
shows higher costs for electric mobility [7][8]. Nonetheless, 
increasing the EV production, augmenting their installed 
capacity and possible reductions in battery costs, indicate the 

possibility of EV to become competitive with Internal 
Combustion Engine (ICE)vehicles [9][10]. Another barrier to 
adoption has been the limited vehicle range causing range 
anxiety issues [11][12]. 

Notably, electric cars are gradually becoming more 
competitive in some countries on a total cost of ownership 
basis [13]. This has been coupled with several governments 
providing fiscal incentives that buffered electric vehicles 
purchases from the downturn in car markets. Indeed, taxation 
can play an important role in fostering the adoption of 
alternative vehicle technologies by reducing the surplus 
associated to the purchase of EV [14][15][16].  Also, another 
action promoting the use of EVs is the fact that more drivers 
have the possibility to test the technology, which has proven 
to positively affect consumers’ intentions to adopt EVs [17].  

 Understanding the main factor influencing consumer 
adoptions has also been subject to study. For instance, in 
China, 550 residents were surveyed and the result shows that 
the environmental concern is the most important predictor of 
EVs purchase motivation, combined with price 
consciousness, openness to experience, social influence, and 
self-esteem [18].  

The influence of the existence of policy instruments at 
different scales also may influence adoption. A study in the 
USA [19], evaluates the effect of incentives on the adoption 
of electric vehicles, concluding that every $1000 offered as a 
rebate or tax credit increases average EV sales by 2.6%. A 
cross-regional study [20] used multiple linear regression 
method to explore the relationship between relevant variables 
in 30 national electric vehicle market shares in 2015. 
Chargers` density, fuel price and road priority show a positive 
correlation with the country`s electric vehicle market share. 
On the contrary, fiscal incentives did not justify huge 
differences of EV adoption. Also, the impact of local policy 
instruments was evaluated through a panel data study 
performed in Sweden. It demonstrated that adapting policy 
instruments to the specific characteristics of municipalities 
and making them visible to the public leads to increases in the 
effectiveness of public policies [21]. 

Consequently, this work aims at evaluating the more 
influential variables in fostering the adoption of electric 
mobility. Typically, single country analyses are performed 
[19], [21] and we contribute by performing a cross-country 
European analysis with multi-sectorial variables to better 
understand the adoption of EV. Moreover, special focus will 
also be given to the impacts of policy instruments in the 
adoption of this alternative vehicle technology. 
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II. DATA AND METHODS 

For our analysis, we use a database of 29 European 
countries on electric vehicle adoption and recharging 
infrastructure. This repository was built by aggregating 
variables from different public sources and was developed for 
the 2012 to 2020 period [22]–[25]. Also, socioeconomic and 
economic performance indicators were also gathered at a 
country scale. In more detail the considered variables are 
presented in Table 1 and 2. EV and PHEV sales and total and 
percentage of EV in total fleet are the two dependent variables 
considered in this study. Socio-economic, economic, fleet and 
market characterization were considered as independent 
variables. 

TABLE I 

DESCRIPTION OF THE DEPENDENT VARIABLES CONSIDERED 
[22]–[25] 

Dependent Variables 

(DP) 
Description 

Electric mobility market 

EV and PHEV sales 

Sales of vehicles for the 2012 to 

2020 period 

Total Number of EV and PHEV in 

2020 

Fleet characterization 

Percentage of EV in 

total fleet 

Penetration of electric vehicles in 

the total fleet 

 

TABLE II  

DESCRIPTION OF THE INDEPENDENT VARIABLES 

CONSIDERED [22]–[25] 

Independent 

Variables (IV) 
Description 

Electric mobility market 

EV and PHEV 

sales 
Percentage of BEV in total sales 

Recharging 

stations 

Number of recharging station 

Number of vehicles per recharging station 

Taxes and 

incentives 

Taxes to electric mobility (to acquisition, 

ownership and for company cars) as a 

binary variable in 2020 

Purchase incentives to EV and PHEV as a 

numeric variable in 2020 

Fleet characterization 

Fleet Total number of vehicles per country 

Motorization Number of vehicles per 1000 inhabitants 

Fleet age Average fleet age of total fleet in 2020 

Fuel price 
Prices of petrol, diesel and electricity for 

vehicle use 

Socio-economic and geographic characterization 

Population 
Total number of inhabitants (total, male 

and female) 

Average people in 

household 

Average number of people in each 

household 

GDP 
Gross domestic product of each country in 

2019 

Income Average income per household in 2015 

Area 

Total area (km2) 

Population density (inhab./km2) 

Recharging stations per km2 

Energy prices 

Electricity price (€/kWh) 

Petrol price (€/l) 

Diesel price (€/l) 

 

Our work has three main steps. In the first one, we 
conducted a data acquisition and filtering. Then, the next step 
was to perform an Exploratory Data Analysis (EDA), to 
analyze the dataset to track similarities and correlations 
between variables. First, plotting the data is an elemental part 
of EDA. Then, a correlation analysis is performed to evaluate 
the Pearson correlation coefficient between variables. Finally, 
p-values between the variables are calculated. 

Finally, the third step of our t approach was to evaluate the 
adoption of electric vehicles, through multiple linear 
regression models. It constitutes of a mathematical regression 
method used to describe the variation of a dependent variable 
( 𝑦)  based on the variations of independent variables 
(𝑋1, 𝑋2, …𝑋𝑛). The theoretical model is provided in (1). 

𝑦 = 𝛽0 + 𝛽1𝑋1 +⋯+ 𝛽𝑛𝑋𝑛 + 𝜀  (1) 

Multiple linear regression is based on various assumptions 
that need to be tested. This will be performed in the software 
RStudio. Based on the independent variables showing higher 
correlation in the exploratory data analysis, preliminary 
regressions were performed for the two DP variables under 
analysis. If the data does not pass the tests or the resulting 
models are not satisfying enough (i.e. the p-value of one of the 
variables is too high), variable were eliminated to test another 
ones. Sometimes it is possible though to keep a variable that 
will not be significant in order for this model to respond better 
to tests.  

 

III. PRELIMINARY RESULTS 

By performing preliminary correlation tests of the 
considered data, it is already possible to identify that some 
variables are more influential to the adoption of electric 
vehicles. We have summarized the variables with strong and 
medium correlation in Table 3. As can be seen in this Table, 
the influence on Percentage of EV in total fleet and on the 
Total number of EVs was evaluated. The Percentage of EV in 
total fleet appears to be more related to the presence of 
recharging points and with higher population density and 
higher income. As for the Total number of EVs, as expected, 
it seems to be related to scale factors like population, fleet and 
GDP. 

Using some of these variables, and by testing different 
variables combinations, Table 4 presents preliminary results 
for multiple linear regression models for the Percentage of EV 
in total fleet and on the Total number of EVs. These models 
result in high Adjusted R Square values and p-values lower 
than 0.05, which indicates that we can reject the null 
hypothesis. 

IV. CONCLUSIONS 

Based on the analysis performed, it is already possible to 
identify influential variables for the adoption of electric 
mobility. The presence of recharging points and the income 
level/GDP appear to play an important role in adoption. 
Preliminary results also reveal that taxes and incentives as 
well as fuel prices do not appear to influence the adoption of 
EV, potentially indicating that policies for the promotion of 
EV adoption, need to be adjusted or more aggressively 
introduced to further influence the transition towards electric 
mobility. Nonetheless, this analysis will be further explored, 
as mentioned previously, in order to be able to portrait the  
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TABLE III  

CORRELATION RESULTS 

Type of 

correlation 
Variables 

Strong 

(>0.75) 

Percentage of EV in total fleet versus 

Recharging stations per km2 

Total number of EVs versus Number of 

recharging station 

Total number of EVs versus Total number of 

inhabitants 

Total number of EVs versus Total number of 

vehicles 

Total number of EVs versus Gross domestic 

product 

Medium 

(0.5 to 

0.75) 

Percentage of EV in total fleet versus Population 

density (inhab./km2) 

Percentage of EV in total fleet versus Average 

income per household 

Percentage of EV in total fleet versus Petrol 

price (€/l) 

Total number of EVs versus Population density 

(inhab./km2) 

 

Table IV 

 REGRESSION RESULTS 

  

Coeffi-

cients () 
P-value 

Percentage 

of EV in 

total fleet 

Intercept -0.0074 0.0123 

Recharging stations 

per km2 
0.0075 0.0000 

Average income 

per household 
0.0000 0.0097 

Petrol price 0.0057 0.0091 

Adjusted R Square 0.7571 

Total 

number of 

EVs 

Number of 

recharging station 
5.7433 3.275E-06 

Total number of 

inhabitants 
0.0030 2.422E-05 

Adjusted R Square 0.8465 

 

behavior in the adoption of electric mobility and confirm 
the influence of variables in its increase presence in fleets. As 
part of the RIEMOV network, this work will also be continued 
by enlarging the sample to other geographies, in order to 
incorporate more variability associated to the dynamics of 
other automotive markets. 
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Abstract— Hybrid Energy Storage Systems composed by more 

than a single energy source and/or energy storage devices can show 

better performance than single devices when an adequate Energy 

Manager System is designed. A sliding mode control is used in this 

paper for an energy management system of a hybrid energy source 

and storage system composed by a hydrogen fuel cell, a battery 

and a supercapacitor. The manager splits the power demand of an 

electric traction system over the energy source and the two storage 

devices, preventing the battery and the fuel cell to be stressed by 

fast changing current demands, thus preserving their lifespan, 

while responding adequately to the traction system current 

demand. Simulation results show adequate performance. 

Keywords— Energy management; Energy storage; Sliding mode 

control; Fuel Cell;, Supercapacitor; Battery; Electric traction. 

I.  INTRODUCTION 

Lithium-Ion (Li-ion) batteries (B) technologies offer high 
performance devices [1] with increasing energy density. 
Actually, they are still costly devices suffering from degradation 
problems under normal usage [2] that have to be properly 
addressed to preserve B health [3], [4]. Batteries and other 
storage devices (e.g B, Fuel Cell (FC) and Supercapacitors (SC), 
or B and SC) can be combined to create Hybrid Energy Storage 
System (HESS) where the advantages of each device can be 
exploited in a proper way [5], [6]. Such HESS need an Energy 
Management System (EMS) to coordinate the usage of each 
device while preserving its global health [7]. Excessive stress on 
the B may lead to overheating and premature degradation, 
among other effects. The B health depends on the current 
demand, cycling, temperatures, and other factors. Fast changing 
current demands on the FC will affect negatively its 
instantaneous voltage level and will stress its auxiliary 
mechanisms. This work presents an EMS based on sliding mode 
control for a hybrid combination of FC, B and SC which splits 
the power demand over the three devices while preventing the B 
and FC to be overstressed by fast-changing current demands.  

Sliding Modes (SM) are particular dynamic responses 
obtained on systems with variable structure [8]. A well-known 
property of Sliding Mode Control (SMC) is the capacity of 
sustain an invariant closed loop dynamics against certain kind of 
parametric perturbations and exogenous signals. Also, 
simplicity of design and implementation are appreciated 

advantages respect to other alternatives. A SMC strategy for the 
EMS of a HESS is presented by [9] using classical linear sliding 
surface to control the B and SC currents to their reference values. 
Also a SMC is developed by [10] to drive the SC and B currents 
to their reference values using also estimators to obtain the load 
current and external voltages. Again, a classical linear sliding 
surface is used. In particular, some authors have focused on the 
design of EMS for HESS using SMC but there are not many 
cases where nonlinear sliding surfaces are used.  

Boost converters show non-minimum phase behavior 
considering the output voltage respect to the control input. Thus, 
the selection of a sliding surface just involving the output 
voltage error will impose an unstable dynamics on the inductor 
current. Some control options are: Indirect control imposing a 
prescribed behavior on the inductor current such that the output 
voltage can be regulated, or taking advantage of the differential 
flatness property when choosing as output the total energy stored 
in the system [11]. The SM control strategy used here explores 
the use of a nonlinear sliding surface evaluated from the total 
energy stored in the devices. It seeks for dynamic decoupling 
between the current waveform provided by the SC and the 
current waveforms provided by the B and FC, while at the same 
time regulating the SC SoC, the B SoC, and the dc-link voltage. 
The proposed control structure is composed by three 
independent sliding controllers: One designed to command the 
SC current to satisfy the load demand while regulating the dc-
link voltage; other one oriented to regulate the SC SoC; and the 
third to restore the B SoC. This work extends preliminary results 
presented in [12] where a simpler B-SC HESS was studied, and 
previous results presented in [13] for a FC-B-SC system with a 
different recharging strategy. The sliding dynamics is designed 
such that the SC can react to fast current changes, while the other 
devices can provide an average power demand needed to restore 
the SC State of Charge (SoC) and also the B SoC. The system is 
an active parallel architecture.  

The objective here is to evaluate the feasibility and 
complexity of this control strategy, explore the advantages and 
detect possible disadvantages related to the effective use of this 
EMS for HESS. The work is organized as follows: The system 
architecture and SMC strategy are presented below, followed by 
simulation results. The last section presents some conclusions 
and recommendations about perspectives for future work. 
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II. SYSTEM ARCHITECTURE 

Fig. 1 shows the HESS composed by an 𝐻2 FC, B and a SC, 
all connected to a capacitive dc bus by bidirectional boost-Buck 
converters, and where a bidirectional full bridge converter fed 
from the dc bus drives the traction motor. The load current and 
the currents provided by the storage and source devices are 
driven by switched PWM converters operated at high frequency 
and in general will have discontinuous pulsed behavior. This 
produces a high frequency ripple on the voltage of the dc-link 
capacitor and on the inductance currents, which usually cannot 
be compensated by the control loop. Then, as for control 
purposes it is adequate to get rid of this ripple effect, the 
averaged variations of the dc-link voltage and inductance 
currents are evaluated using the input-output power balance 
equations on the converters. Also, measurements are low-pass 
filtered. So, it is considered an averaged dynamic model as:  

 𝐶𝑑𝑐 𝑉̇𝑑𝑐 = 𝑢𝑏𝐼𝐿𝑏  + 𝑢𝑠𝑐𝐼𝐿𝑠𝑐  + 𝑢𝑓𝑐𝐼𝐿𝑓 − 𝐼0, (1) 

 𝐿𝑏𝐼𝐿̇𝑏 = 𝑉𝑏 − 𝑉𝑑𝑐𝑢𝑏, (2) 

 𝐿𝑠𝑐𝐼𝐿̇𝑠𝑐 = 𝑉𝑠𝑐 − 𝑉𝑑𝑐𝑢𝑠𝑐, (3) 

 𝐿𝑓𝑐𝐼𝐿̇𝑓 = 𝑉𝑓𝑐 − 𝑉𝑑𝑐𝑢𝑓𝑐 , (4) 

 𝑉̇𝑏 = 𝑓(𝐼𝐿𝑏), (5) 

 𝐶𝑠𝑐𝑉̇𝑠𝑐 = −𝐼𝐿𝑠𝑐 , (6) 

 𝑉𝑓𝑐 = 𝑉𝑓𝑐0 − 𝑅𝑓𝑐𝐼𝐿𝑓 , (7) 

where the electric variables (shown in Fig. 1) represent the 
average behavior of the instantaneous voltages and currents, and 
the control signals 𝑢𝑏, 𝑢𝑓𝑐 , 𝑢𝑠𝑐 are the duty cycles (d.c) of the 

PWM drivers. Parameter 𝑅𝑓𝑐 in (7) represents the ohmic 

behavior of the FC for the output current range between the 
activation current and the point of maximum output power. 
Function 𝑓(∙) in (5) has to be adjusted according to the B 
chemistry and configuration. As a first approximation, for 
control purposes it can be approximated by a capacitive behavior 
similar to (6), considering an equivalent capacitance that creates 
a voltage variation of similar magnitude as the B voltage 
variation when its charge changes from 𝑆𝑜𝐶 = 0 to 𝑆𝑜𝐶 =
100%. 

III. SMC STRATEGY 

The objective is to indirectly regulate the dc-link voltage 𝑉𝑑𝑐 
at a specific set point, by using the energy stored in the SC. For 
that, an adaptation of a standard procedure for the boost 
converter control in sliding mode is used, as will be explained 
below. Simultaneously the SC energy is restored from the B and 
from the FC using other sliding controllers to regulate their 
currents according to a slowly varying reference signal. 

A. Regulator design 

The first control loop will include the SC and the dc-link. 
The total averaged energy stored in the dc-link and the 
inductances of the SC, FC and B converters is 

 𝐸0 =
1

2
𝐶𝑑𝑐𝑉𝑑𝑐

2 +
1

2
𝐿𝑠𝑐𝐼𝐿

2
𝑠𝑐
+

1

2
𝐿𝑏𝐼𝐿

2
𝑏
+

1

2
𝐿𝑓𝑐𝐼𝐿

2
𝑓
. (8) 

As 𝐼0 is usually varying due to the load demand, and the B 
and FC currents are restricted to have slow variations, the 
reference energy has to include the SC current, as follows 

 𝐸0
∗(𝑡):=

1
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𝐶𝑑𝑐𝑉̅𝑑𝑐

2 +
1
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2 +
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𝐿𝑠𝑐 (
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𝑉𝑠𝑐
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𝑉𝑏

𝑉𝑠𝑐
𝐼𝐿̅𝑏 −

𝑉𝑓𝑐

𝑉𝑠𝑐
𝐼𝐿̅𝑓)

2

,  (9) 

where 𝐼𝐿̅𝑏, 𝐼𝐿̅𝑓 are created by the SC voltage controller. 

That allows the definition of the energy error output 

 𝑒 ≔ 𝐸0 − 𝐸0
∗(𝑡), (10) 

which has to be driven to zero by the closed loop controller. 
Using (8), (9), and later using (1), …, (4): 

 𝑒̇ = Σ ≔ 𝐼𝐿𝑠𝑐𝑉𝑠𝑐 + 𝐼𝐿𝑏𝑉𝑏 + 𝐼𝐿𝑓𝑉𝑓𝑐 − 𝑉𝑑𝑐𝐼0 − 𝐸̇0
∗(𝑡),  (11) 

where, after neglecting the effects of 𝑉̇̅𝑑𝑐 , 𝑉̇𝑏, 𝑉̇𝑓𝑐 and 𝑉̇𝑠𝑐, 

 𝐸̇0
∗(𝑡) =  𝐿𝑏𝐼𝑏̅𝐼 ̅

̇
𝑏 + 𝐿𝑓𝑐𝐼𝐿̅𝑓𝐼 ̅

̇
𝐿𝑓 + 𝐿𝑠𝑐 (

𝑉𝑑𝑐

𝑉𝑠𝑐
𝐼0 −

𝑉𝑏

𝑉𝑠𝑐
𝐼𝑏̅ −

                             
𝑉𝑓𝑐

𝑉𝑠𝑐
𝐼𝐿̅𝑓) (

𝑉𝑑𝑐

𝑉𝑠𝑐
𝐼0̇ −

𝑉𝑏

𝑉𝑠𝑐
𝐼 ̅̇𝑏 −

𝑉𝑓𝑐

𝑉𝑠𝑐
𝐼 ̅̇𝐿𝑓). (12) 

This shows that the derivative of the energy error is 
dependent on the instantaneous input-output power balance, and 
does not depend on the control inputs, thus the relative degree 
(r.d.) of 𝑒  is higher than one. Evaluating now  

 𝑒̈ = 𝐼𝐿̇𝑠𝑐𝑉𝑠𝑐 + 𝐼𝐿̇𝑏𝑉𝑏 + 𝐼𝐿̇𝑓𝑉𝑓𝑐 − 𝑉̇𝑑𝑐𝐼0 + 𝐼𝐿𝑠𝑐𝑉̇𝑠𝑐 + 𝐼𝐿𝑏𝑉̇𝑏 +

                𝐼𝐿𝑓𝑉̇𝑓𝑐 − 𝑉𝑑𝑐𝐼0̇ − 𝐸̈0
∗(𝑡), (13) 

and using also (5), (6), (7), considering 𝑉̇𝑓𝑐0 = 0: 

 𝑒̈ = 𝐴1 − 𝑢𝑓𝑐𝐵3 − 𝑢𝑏𝐵2 − 𝑢𝑠𝑐𝐵1, (14) 

where  
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𝑉𝑏𝑉𝑑𝑐

𝐿𝑏
+

𝐼𝐿𝑏𝐼0
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Fig. 1 Schematic diagram of the EMS. 
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 𝐵3 ≔ (
(𝑉𝑓𝑐−𝐼𝐿𝑓𝑅𝑓𝑐)𝑉𝑑𝑐

𝐿𝑓𝑐
+

𝐼𝐿𝑓𝐼0

𝐶𝑑𝑐
), (18) 

and considering negligible the effects of 𝑉̇̅𝑑𝑐 , 𝑉̇𝑏 and 𝑉̇𝑠𝑐, 

 𝐸̈0
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2̇̅
𝐿𝑓 + 𝐿𝑓𝑐𝐼 ̅
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𝐿𝑓𝐼𝐿̅𝑓. (19) 

It is verified that 𝑒̈ is linearly dependent on the control 
signals 𝑢𝑠𝑐 , 𝑢𝑏, 𝑢𝑓𝑐 if 𝐵1 ≠ 0, 𝐵2 ≠ 0, 𝐵3 ≠ 0 respectively, 

having 𝑒 r.d. 2 respect to each control signals whenever those 
conditions are satisfied. The particular possible situation of 
losing the r.d. condition respect to 𝑢𝑠𝑐 is only found for voltages 
and currents outside of the operational range. The special cases 
𝐵2 = 0 or 𝐵3 = 0 just make (14) independent of the respective 
control signals 𝑢𝑏 or 𝑢𝑓𝑐. The special case 𝐵1 = 0, if happens, 

will make 𝑢𝑠𝑐 to saturate towards 0 or 1 (see (23) below), thus 
forcing 𝐼𝐿𝑠𝑐 to increase or decrease until 𝐵1 ≠ 0 again. 

The main objective is to regulate the voltage 𝑉𝑑𝑐 which is 
affected by the load current 𝐼0. By design, the system must 
guarantee that the SC current 𝐼𝐿𝑠𝑐 can react fast enough to 
compensate the effects of the variations of 𝐼0.  

To drive the energy error 𝑒 → 0, it is proposed to force the 
following reduced order dynamics 

  𝑒̇ = −𝑘𝑒,  (20) 

where 𝑘 > 0 is selected according to the desired convergence 
speed. For that, a SMC is proposed to drive the signal 𝜎0: =
𝑘𝑒 + 𝑒̇ → 0 in finite time by manipulating 𝑢𝑠𝑐, while 
considering that 𝑢𝑏, 𝑢𝑓𝑐 are known perturbations manipulated 

by other controllers designed to regulate the SC voltage and to 
recharge the B. So, the r.d. condition assures the dependence of 
the time derivative 𝜎̇0 on the control variables as shown below: 

 𝜎̇0 =  𝑘𝑒̇ + 𝑒̈ = 𝛼 − 𝐵1𝑢𝑠𝑐 , (21) 

where 𝛼 ≔ 𝜙 − 𝑢𝑏𝐵2 − 𝑢𝑓𝑐𝐵3, and 𝜙 ≔  𝑘Σ + 𝐴1. 

The equivalent control 𝑢𝑠𝑐𝑒𝑞 [8] is obtained by solving 𝜎̇0 =

0  assuming for the sequel 𝐵1 ≠ 0, as 𝑢𝑠𝑐𝑒𝑞: = 𝛼/𝐵1 and the 

sliding mode will be possible if and only if 0 ≤ 𝑢𝑠𝑐𝑒𝑞 ≤ 1. The 

reaching condition is  

 
𝜎0

|𝜎0|
𝜎̇0 ≤ −𝜂, 𝜂 > 0.  (22) 

Using (21) and considering the equality in (22), the d.c. of 
the SC converter is obtained as  

 𝑢𝑠𝑐 ≔ Sat0
1 {

𝛼

𝐵1
+

𝜂

𝐵1
𝑆𝑖𝑔𝑛(𝜎0)} ,  (23) 

where 𝑆𝑎𝑡𝑎
𝑏{𝑥}:= 𝑏( 𝑥 > 𝑏) + 𝑥(𝑎 ≤ 𝑥 ≤ 𝑏) + 𝑎( 𝑥 < a). 

The following section describes the controllers for 𝑢𝑏 and 𝑢𝑓𝑐. 

B. Recharge Controller design 

Regarding the FC as the main energy source, the B as an 
auxiliary storage device and the SC as responsible of providing 
the instantaneous power to balance the dc-link voltage, many 

strategies can be created to recharge the SC, keep the B SoC 
within a desired range and operate the FC according to its 
capacity limitations and best practices. Due to the faster reaction 
of the SC controller, the average power injected to the dc link by 
the B and FC converters will be compensated by an equivalent 
power extracted from there by the SC converter, thus forcing a 
recharge current into the SC. From (1), and considering that the 
FC and B operation dynamics is planned to be much slower than 
the SC´s, the FC and B converters can be assumed to operate at 
steady state considering their input-output averaged power 
balance. So, the current balance at the dc link can be stated as  

 𝐶𝑑𝑐 𝑉̇𝑑𝑐 =
𝑉𝑏

𝑉𝑑𝑐
𝐼𝐿𝑏  + 𝑢𝑠𝑐𝐼𝐿𝑠𝑐  +

𝑉𝑓𝑐

𝑉𝑑𝑐
𝐼𝐿𝑓 − 𝐼0. (24) 

The current references for the B and FC converters will be 
created to slowly restore the averaged SC and B SoC.  

The restoration dynamics is designed to be slow with respect 
to the dc link closed loop dynamics, and compatible with the B 
and FC best usage practices. It is proposed to command the FC 
and B converters to feed coordinately into the dc-link an 
averaged current 𝐼𝑟̅0 to recharge the B and SC. Ideally, 

 𝐼𝑟̅0: = 𝐼𝑟̅𝑠𝑐0, (25) 

where signal 𝐼𝑟̅𝑠𝑐0 stands tor the necessary average recharging 
current feeding the dc link to restore the SC SoC. 

As the battery will also need recharging, (25) is rewritten to 
include the B recharge current as 

 𝐼𝑟̅0: = 𝐼𝑟̅𝑠𝑐0 + 𝐼𝑟̅𝑏0 − 𝐼𝑟̅𝑏0, (26) 

where signal 𝐼𝑟̅𝑏0 stands for the necessary average recharging 
current feeding the dc link to restore the B SoC. Clearly it is 
equivalent to (25) but after explicitly including 𝐼𝑟̅𝑏0 the B 
recharge strategy will become more clear in next paragraphs. 

Signal 𝐼𝑟̅0 is further split in two additive components, 𝐼𝐿̅𝑓0 

and 𝐼𝐿̅𝑏0 following some adequate criteria. A specific one will be 
described below. Other one can be found in [13]. Component 

𝐼𝐿̅𝑓0  is the averaged desired output current of the FC converter 

(commanded to set 𝐼𝐿𝑓 as FC current). Component 𝐼𝐿̅𝑏0 is the 

averaged desired output current of the B converter (commanded 
to set 𝐼𝐿𝑏 as B current). Both defined to satisfy  

 𝐼𝐿̅𝑓0 + 𝐼𝐿̅𝑏0 = 𝐼𝑟̅0, (27) 

playing each one the role of collecting one or more terms of the 
right member of (26). So, the ideal converter controller 

references should be 𝐼𝐿̅𝑏 =
𝑉𝑑𝑐𝑎𝑣

𝑉𝑏𝑎𝑣
𝐼𝐿̅𝑏0, 𝐼𝐿̅𝑓 =

𝑉𝑑𝑐𝑎𝑣

𝑉𝑓𝑐𝑎𝑣
𝐼𝐿̅𝑓0. The 

averaged quantities 𝑉𝑑𝑐𝑎𝑣 , 𝑉𝑏𝑎𝑣 , 𝑉𝑓𝑐𝑎𝑣 are obtained by low-pass 

filtering the measured values. Filters bandwidth is set to cutoff 
the undesired high-frequency components, shaping slowly 
varying waveforms. 

The operative range of the FC restricts 𝐼𝐿𝑓 ∈ [𝐼𝐿𝑓𝑚, 𝐼𝐿𝑓𝑀], 

where 𝐼𝐿𝑓𝑚 is the minimum activation current, and 𝐼𝐿𝑓𝑀 is the 

current where the maximum power is drained. Also the B 

operative range is restricted to 𝐼𝐿𝑏 ∈ [−𝐼𝐿𝑏𝑐ℎ, 𝐼𝐿𝑏𝑑𝑖𝑠], where 

𝐼𝐿𝑏𝑐ℎ represents the maximum allowed charging current, and 

𝐼𝐿𝑏𝑑𝑖𝑠 is the maximum allowed discharge current. Those limit 
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values are dependent on the actual B SoC, State of Health (SoH) 
and temperature. The designer has to define them according to 
the B condition. 

An adequate criterion has to be defined to create both current 
references, and several options arise for this combination of FC 
and B. The simplest option, but probably not the best, is to assign 
to the B the role of recharging the SC while keeping inactive the 
FC until it is necessary to recharge the B. This scenario forces 
charge cycling on the B and on-off cycling of the FC, 
incrementing power losses due to the energy flow through the 
converters and through the B output impedance. Although not 
the best, this criterion was adopted in [13] to complete a basic 
design.  

Here, a different strategy commands the FC to provide the 
averaged power necessary for the traction and recharge systems. 
The SC is commanded to react to the instantaneous demands of 
the system, while the FC and battery are commanded to provide 
the average current demanded by the load and for SC recharging. 
Battery recharging task is assigned to the FC. 

Due to the faster reaction of the SC controller, the average 
power injected by the FC converter to the dc link will be 
compensated by an equivalent and opposite value of power 
extracted from there by the SC converter, thus forcing a recharge 
current into the SC. Simultaneously, the battery converter 
current is defined to complement the slow reaction of the FC and 
simultaneously drain the assigned recharge current, while 
adopting the battery best usage practices.  

The FC, as the main energy provider, is commanded to surge 
the low frequency components of the averaged load demand and 
averaged recharge needs for the battery and SC. The battery is 
commanded to complement the FC providing some higher 
frequency components, and accepting the recharge energy.  

To start, signals 𝐼𝑟̅𝑏, 𝐼𝑟̅𝑠𝑐 and 𝐼0̅𝑎𝑣 need to be defined: 

Signal 𝐼𝑟̅𝑏 stands for the necessary recharge current to 
recover the battery SoC, defined here as follows:  

 𝐼𝑟̅𝑏: =

{
 
 
 

 
 
 𝐼𝐿𝑏𝑑𝑖𝑠 𝑖𝑓 𝑆𝑜𝐶 ≤ 𝑆𝑜𝐶𝑏,

𝐼𝐿𝑏𝑑𝑖𝑠 (
𝑆𝑜𝐶𝑏−𝑆𝑜𝐶𝑀

𝑆𝑜𝐶−𝑆𝑜𝐶𝑀
) 𝑖𝑓 𝑆𝑜𝐶𝑀 < 𝑆𝑜𝐶𝑏 < 𝑆𝑜𝐶,

0 𝑖𝑓 𝑆𝑜𝐶𝑏 ∈ [𝑆𝑜𝐶𝑚, 𝑆𝑜𝐶𝑀],

−𝐼𝐿𝑏𝑐ℎ (
𝑆𝑜𝐶𝑚−𝑆𝑜𝐶𝑏

𝑆𝑜𝐶𝑚−𝑆𝑜𝐶
) 𝑖𝑓 𝑆𝑜𝐶 < 𝑆𝑜𝐶𝑏 < 𝑆𝑜𝐶𝑚,

−𝐼𝐿𝑏𝑐ℎ 𝑖𝑓 𝑆𝑜𝐶𝑏 ≤ 𝑆𝑜𝐶.

 

  (28) 

 𝐼𝑟̅𝑏0 =
𝑉𝑏𝑎𝑣

𝑉𝑑𝑐𝑎𝑣
𝐼𝑟̅𝑏 (29) 

Variables 𝑆𝑜𝐶 > 𝑆𝑜𝐶𝑀 > 𝑆𝑜𝐶𝑚 > 𝑆𝑜𝐶, are all adequately 

defined in the range 0 to 100% to set the recharging strategy of 
the battery. 

Signal 𝐼𝑟̅𝑠𝑐 stands tor the necessary recharging current to 
restore the SC SoC, usually adequately defined as a function of 
the SC SoC or voltage, and defined here as follows: 

 𝐼𝑟̅𝑠𝑐: = 𝛾(𝑉̅𝑠𝑐 − 𝑉𝑠𝑐𝑎𝑣) + 𝐼𝐿𝑠𝑐𝑎𝑣 , (30) 

𝐼𝑟̅𝑠𝑐0 =
𝑉𝑠𝑐𝑎𝑣
𝑉𝑑𝑐𝑎𝑣

𝐼𝑟̅𝑠𝑐 

where gain 𝛾 > 0 is defined according to the desired recharging 
dynamics for the SC. 

Signal 𝐼0̅𝑎𝑣: = 𝐿𝑃3(𝐼0) is obtained by low-pass filtering the 
load current 𝐼0 with an adequately designed third order filter, to 
allow smooth enough variations at start-up under step changes 
of 𝐼0.  

Now, from (26), (27) the following recharge current 
distribution is chosen: 

𝐼𝐿̅𝑓0 = 𝐼𝑟̅𝑠𝑐0 − 𝐼𝑟̅𝑏0, 

𝐼𝐿̅𝑏0 = 𝐼𝑟̅𝑏0. 

But, for the FC to source the recharging current for the 
battery and to provide the average current load to the traction 
inverter, the FC converter should be ideally commanded by  

 𝐼𝐿̿𝑓 =
𝑉𝑑𝑐𝑎𝑣

𝑉𝑓𝑐𝑎𝑣
𝐼𝐿̅𝑓𝑇0,  

𝐼𝐿𝑓𝑇0 ≔ 𝐼𝐿̅𝑓0 + 𝐼𝑜̅𝑎𝑣. 

Note that the addition of 𝐼𝑜̅𝑎𝑣 above is a feedforward action 
that helps to push 𝐼𝐿𝑠𝑐𝑎𝑣 towards zero since the only power 

source is the FC, while B and SC just operate to adjust transient 
behaviors. 

For the battery to source the recharging current for the SC 
while restoring its SoC, the battery converter should be ideally 
commanded by  

 𝐼𝐿̿𝑏 =
𝑉𝑑𝑐𝑎𝑣

𝑉𝑏𝑎𝑣
𝐼𝐿̅𝑏0.   

Due to natural limitations of the FC performance and current, 
and due to current limitations of the battery, the references are 
modified as follows 

 𝐼𝐿̅𝑓: = 𝐿𝑃3 (𝑆𝑎𝑡𝐼𝐿𝐹𝑚

𝐼𝐿𝑓𝑀(𝐼𝐿̿𝑓)), (31) 

𝐼𝐿̅𝑏: = 𝐿𝑃2 (𝑆𝑎𝑡−𝐼𝑏𝑐ℎ

+𝐼𝑏𝑑𝑖𝑠 (
𝑉𝑑𝑐𝑎𝑣
𝑉𝑏𝑎𝑣

(𝐼𝐿̅𝑓𝑇0 −
𝑉𝑓𝑐𝑎𝑣
𝑉𝑑𝑐𝑎𝑣

𝐼𝐿̅𝑓) + 𝐼𝐿̿𝑏)), 

  (32) 

which correspond to the required contribution of the B and FC 
to 𝐼𝑟̅0 (26) and to the traction inverter according to the its 
capabilities and to its recharging needs. Operator 𝐿𝑃3(∙) is a 
third-order low pass filter with critical damping response, 

designed to shape the 𝐼𝐿̅𝑓 waveform and 𝐿𝑃2(∙) is a second order 

low-pass filter designed for similar purpose. The bandwidth of 
filter 𝐿𝑃2(∙) is set to be wider than the bandwidth of 𝐿𝑃3(∙) but 
its cutoff frequency should be selected to filter out undesired 
high-frequency components that could affect somehow the 
battery. As seen above, the battery also is commanded to supply 
the current that the FC cannot provide due to its dynamic 
limitations.  

Jointly, due to their dynamic limitations, the FC and battery 
usually are not able to provide exactly the demand 𝐼𝑟̅0  +
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𝐼𝑜̅𝑎𝑣 ∀𝑡, so the SC has to complement the charge flow during 
transients. 

∎ 

Once 𝐼𝐿̅𝑏 and 𝐼𝐿̅𝑓 are defined, local controllers for each 

converter have to force 𝑒𝑏 = 𝐼𝐿𝑏 − 𝐼𝐿̅𝑏 → 0 and 𝑒𝑓𝑐 = 𝐼𝐿𝑓 −

𝐼𝐿̅𝑓 → 0. Again, simple SMC are designed as shown below. 

For the B controller: Let 𝜎𝑏 = 𝑒𝑏 be the desired sliding 

output. It is verified that 𝜎𝑏 has r.d. 1 since using (2) 𝑒̇𝑏 = 𝐼𝐿̇𝑏 −

𝐼̅̇𝐿𝑏 =
𝑉𝑏−𝑉𝑑𝑐𝑢𝑏

𝐿𝑏
− 𝐼̅̇𝐿𝑏, which is linearly dependent on 𝑢𝑏.  

The reaching condition is defined as 

 
𝜎𝑏

|𝜎𝑏|
𝜎̇𝑏 ≤ −𝜂𝑏, 𝜂𝑏 > 0, (33) 

being 𝜂𝑏 the minimum variation speed imposed to 𝜎̇𝑏. 

Now, replacing 𝜎̇𝑏 and considering the equality, it leads to the 
d.c. of the B converter defined by  

 𝑢𝑏 ≔ Sat0
1 {

𝑉𝑏

𝑉𝑑𝑐
−

𝐿𝑏

𝑉𝑑𝑐
𝐼 ̅̇𝐿𝑏 +

𝐿𝑏

𝑉𝑑𝑐
𝜂𝑏𝑆𝑖𝑔𝑛(𝜎𝑏)} .  (34) 

The signal 𝐼𝐿̅𝑏  is assumed to be slowly varying so its time 

derivative 𝐼 ̅̇𝐿𝑏 can be neglected in the control loop, or eventually 
evaluated with an adequate differentiator filter. 

Following an equivalent procedure, for 𝜎𝑓𝑐 = 𝑒𝑓𝑐, using (4) 

and for an adequate value of 𝜂𝑓𝑐, the d.c. of the FC controller is 

 𝑢𝑓𝑐 ≔ Sat0
1 {

𝑉𝑓𝑐

𝑉𝑑𝑐
−

𝐿𝑓𝑐

𝑉𝑑𝑐
𝐼 ̅̇𝑓𝑐 +

𝐿𝑓𝑐

𝑉𝑑𝑐
𝜂𝑓𝑐𝑆𝑖𝑔𝑛(𝜎𝑓𝑐)} .  (35) 

The signal 𝐼𝐿̅𝑓  is also assumed to be slowly varying so its 

time derivative 𝐼 ̅̇𝐿𝑓 can be neglected in the control loop, or 

evaluated with an adequate differentiator filter. 

IV. RESULTS 

The performance of the proposed strategy was analyzed with 
simulations. In the future may be possible to perform 
experiments. A standard simulation software was used, 
implementing a fixed step integration algorithm with a 
maximum time step size of 2 𝜇𝑠. The simulation was run for one 
second to let the system to stabilize at an (almost) steady state 
condition. All that initial data was discarded, the timer is reset to 
zero and the figures show the evolution after that time up to 100 
more seconds. The used SC dynamic model is a commonly used 
one, following [14], [15]. The B dynamic model also is a 
standard one, following [16]. The FC model follows [17], [18] 
and its electrical characteristic is depicted in Fig. 2 where the 
nominal operating point [15𝐴, 48𝑉] and maximum operating 
point [20𝐴, 46𝑉] are depicted. The converters were simulated 
by their averaged behavior, discarding ripple effects and 
averaging discontinuous pulsating currents. The converter 
switches were simulated as a function of the d.c. using their 
averaged effect on the circuits. The simulated system parameters 
are listed in Table I. The case study considers the initial 
condition of the system in steady state: The output current 𝐼0 =
0, the SC loaded at its reference voltage and the B SoC slightly 
less than 25%. So no recharge current is needed from the B for 
the SC, but the B is needing recharge from the FC. 

After one second a sudden request of 𝐼0 = 8𝐴 is imposed during 
a whole second and then changed to −2𝐴 for 0.25 𝑠. After that, 
a pulsed current demand of +8𝐴,−2𝐴, of period 0.5𝑠 and 50% 
d.c. is sustained. This waveform is chosen to illustrate the 
capabilities of the design. The selected current demand shows an 
average positive demand current of 3𝐴 with an additive pulsed 
demand of ±5𝐴, useful to show the long term response and the 
short term transient behavior. 

The recharge demand for the battery 𝐼𝑟̅𝑏 (28) is shown in Fig. 

3 where 𝑆𝑜𝐶 = 90%, 𝑆𝑜𝐶𝑀 = 75%, 𝑆𝑜𝐶𝑚 = 35%, 𝑆𝑜𝐶 =
20%. Fig. 4.(a) shows the averaged load current drained by the 
traction converter, and the dc link voltage 𝑉𝑑𝑐, which is initially 
at 𝑉𝑑𝑐 = 75𝑉 and later becomes barely affected by the current 
load. The voltage ripple is affected by the use of a simplified 
model for the SC and B for the control design, where their 
internal resistances are neglected. It is also worth to mention that 
such voltage ripple does not affect the traction performance 
since the traction inverter controller is able to compensate it. In 
this case it shows less ripple compared to [13]. Fig. 4.(b) shows 
the averaged output current at the SC terminals 𝐼𝐿𝑠𝑐 which is 

equal to the current flowing through the respective SC converter 
inductor 𝐿𝑠𝑐. It shows less low frequency variations compared 
to [13]. Fig. 4.(c) shows the averaged output current at the B 
terminals 𝐼𝐿𝑏 and flowing through the corresponding converter 

inductor 𝐿𝑏. Fig. 4.(d) shows the averaged output current at the 
FC terminals 𝐼𝐿𝑓 and flowing through the corresponding 

converter inductor 𝐿𝑓𝑐. The results included in [13] shown that 

𝐼𝐿𝑓 is almost constant while 𝐼𝐿𝑏 is providing all necessary 

fluctuations, but here the effort is shared between FC and B. 

Both 𝐼𝐿𝑓 and 𝐼𝐿𝑏 react slowly creating a current flow to the 

dc-link forcing the regulator to adjust the SC current. So, a net 
current flow appears from the B to the SC when it needs 
recharging, and vice versa. Also, the FC recharges the B when 
needed. The smooth variation of the currents preserve both 
devices from the effects of high-frequency currents. 

For the case study, 𝛾 = 50 in (30), operator 𝐿𝑃3 in (31) has 
a triple pole at 𝜔𝑛 = 2𝜋 [1/𝑠] and operator 𝐿𝑃2 in (32) has a 
double real pole at 2𝜔𝑛.  

It is worth to mention that the sliding regulator operates on 
the global energy error (10) as shown in Fig. 5, instead of on the 
voltage error. The shown error is less than 3% of the stored 
energy. During sliding mode, the energy error 𝑒 evolves 
following the dynamics (20) given by 𝑒̇ = −𝑘. 𝑒, where for the 
case it was selected 𝑘 = 5 [1/𝑠]. 

Fig 6 shows the sliding outputs 𝜎0, 𝜎𝑏 and 𝜎𝑓𝑐 . It is seen that 

𝜎0 is barely affected by the sudden load changes, while 𝜎𝑏 and 
𝜎𝑓𝑐 remain practically around zero the whole time. The spikes 

TABLE I.  MAIN SYSTEM PARAMETERS 

Parameter Value  Parameter Value 

𝐶𝑠𝑐 160 [𝐹]   Battery capacity 10 [𝐴ℎ] 

𝐿𝑠𝑐 800 [𝜇𝐻𝑦]   Nominal battery voltage 48 [𝑉] 

𝐿𝑏 800 [𝜇𝐻𝑦]   FC maximum power 920 [𝑊] 

 𝐿𝑓𝑐 800 [𝜇𝐻𝑦]   FC maximum output current 20 [𝐴] 

𝐶𝑑𝑐 2400 [𝜇𝐹]   FC maximum output voltage 65 [𝑉] 

|𝐼𝐿𝑏| ≤ 10 [𝐴]   FC maximum efficiency current 15 [𝐴] 
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on 𝜎0 are mainly due to the finite time step of the simulation and 

the first-order derivative filters used to evaluate 𝐼0̇, 𝐼0̈. The same 
effect is seen on 𝜎𝑏, but with negligible amplitude. Note the fast 
reaching phases towards zero. The evolution of these signals is 
similar as in [13]. 

Fig. 7.(a) shows the evolution of the SC voltage 𝑉𝑠𝑐 and its 
SoC, due to the effects of the drained current. Please note the 
effect of the internal SC output resistance on 𝑉𝑠𝑐 due to the 

current 𝐼𝑠𝑐 , producing step changes on the voltage. In addition, 
Fig 7.(b) shows the same for the B. The shown voltage decreases 
continuously while the SoC increases, due to the effect of the 
variable recharge current on the B output resistance, as shown in 
Fig. 4.(c). The d.c. 𝑢𝑏, 𝑢𝑠𝑐, 𝑢𝑓𝑐 are presented in Fig. 8 where the 

discontinuous behavior of the sliding controller is easily noted. 
Sudden reactions occur when fast changes in the current demand 
force the sliding variables 𝜎0, 𝜎𝑏, 𝜎𝑓𝑐 to move from zero. 

Discontinuous gains were set as 𝜂𝑏 = 𝜂𝑓𝑐 = 30, 𝜂0 = 100. 

 
Fig. 2 FC Polarization curve. 

 

Fig. 3 Recharge demand for the battery as a function of its SoC. 

 

 

Fig. 4  (a) Averaged current demand 𝐼0 produced by the traction power 

converter and averaged dc-link voltage 𝑉𝑑𝑐; (b) Averaged output current 

at the SC terminals 𝐼𝐿𝑠𝑐; (c) Averaged output current at the battery 

terminals 𝐼𝐿𝑏, (d) Averaged output current at the FC terminals 𝐼𝑓𝑐. 

 

Fig. 5 Difference between the total stored energy at the inductances and 

dc-link capacitor, and the reference energy value. 

 

Fig. 6 Sliding output 𝜎0 used by the sliding regulator (above). Sliding 

outputs 𝜎𝑏 , 𝜎𝑓𝑐 used by the sliding recharge controllers (center and below). 

 

Fig. 7  (a) Evolution of the SC voltage 𝑉𝑠𝑐 and its State of Charge (SoC);  

(b) Evolution of the battery voltage 𝑉𝑏 and its State of Charge (SoC). 
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V. CONCLUSIONS 

A sliding mode control strategy was used to implement an 
EMS on a hybrid FC-B-SC HESS. The SC is commanded to 
provide the fast response while the B is used to slowly adjust the 
SC charge. The FC is used to restore the B SoC. The 
performance can be adjusted independently defining the desired 
time response of the charge restoring of the dc-link capacitor, 
the SC, and the B. The B health is preserved by limiting high 
frequency components of the B current. Other health 
preservation actions could also be considered, as for example: 
preventing extreme state of charge conditions, preventing 
extreme temperatures, and limiting the charge-discharge cycles. 
The proposed control strategy can be extended to include other 
restrictions according to the needs. E.g., it is simple to add a 
charge-discharge oscillatory behavior between B and SC to heat 
up the B if necessary, as presented in [4].  

The sliding mode strategy in general provides robustness to 
the control loop, and invariance against matched perturbations. 
Although some equations seem complex to evaluate, the control 
strategy follows rather simple ideas, being also possible to 
simplify some expressions at a cost of increasing the switching 
gains 𝜂0, 𝜂𝑏, 𝜂𝑓𝑐, preserving a satisfactory performance. It is 

worth to highlight the design simplicity and adjustment of the 
controller tuning parameters to obtain a desired closed loop 
performance. The design of expressions (28), (30), (31), (32) 
condition the charge/discharge cycles of the B and the FC 
operative conditions. Its design has to be done considering the 
SC capacity and the maximum load current, which together 
define the SC charge/discharge time. Naturally, the expected 
reaction speed of the recharge control loop must be high enough 
to guarantee proper regulation of the SC SoC, but an excessive 
reaction speed would increase the B cycling thus degrading the 
lifespan. The results presented here show better behaviour 
compared to [13]: The dc link voltage ripple is lower; current 
𝐼𝐿𝑠𝑐 shows less low frequency variations; and the recharge effort 

is shared smoothly between the FC and B. 

Considering future possible actions to continue this ideas, 
experiments will be necessary to highlight possible practical 

issues regarding the implementation, and to confirm its 
advantages in practice. 
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Abstract—In this work, a Lithium iron phosphate (LiFePO4)
commercial cylindrical battery cell is modeled with a pseudo-
two-dimensional (P2D) model coupled with a 2D axisymmetric
heat transfer model to adequately represent the electrochemical
and thermal responses of a battery. Charge and discharge tests
at different C-rates with a controlled environment temperature
are used to validate the parameters selected for the model.
Model simulations and experimental battery measures show good
agreement with maximum RMSE of 45 mV and 32 mV in
discharge and charge respectively. In addition, it was shown that
the total heat generation profile is strongly conditioned by the
reversible heat generation and proportional to the derivatives
of Open Circuit Voltage with respect to the temperature of the
negative electrode.
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I. INTRODUCTION

Lithium ion (Li-ion) batteries are electrochemical cells
whose performance and cycle life depend on the conditions
of operation, one of which is the temperature [1] To ensure
a safe operation, the temperature management of the cells is
required [2]–[6].

In this context the development of thermal coupled models
becomes important as a nexus between investigation and
product development. Lithium-ion battery modelling has been
subject of interest in electrochemistry and engineering for a
long time. The most widely used model is the one published
by Doyle, Fuller and Newman in 1993 [7] and called pseudo-
two-dimensional model (P2D). Later, Pals and Newman added
an energy balance to that model to take into account the heat
generation of the cell [8]. The P2D model is regarded today
as the standard model for the analysis of thermal effects, and
simplified formulations are proposed in recent literature as the
next step in battery management systems (BMS) [9]–[12].

To adequately capture the behavior of batteries, P2D models
require a long set of parameters [13]–[16] that can be obtained
during the production stage of the battery.

Frequently the battery and pack manufacturer are not the
same and the parameters needed for the P2D models are

Identify applicable funding agency here. If none, delete this.

obtained following different approaches [17]–[20], that range
from the selection of parameters found in literature to the
design of parameterization protocols and tear-down method-
ologies in order to experimentally determine this quantities.
It is important to highlight that the latter approach does
not guarantee the best fit between model predictions and
experimental measures, and therefore, some parameters may
need to be tuned to achieve better results [20] .

Thermal coupled models of Li-ion batteries are used in
product development to design suitable thermal management
systems (TMS) for battery packs that ensure proper conditions
during battery operation [16], [21], [22].

In this work, firstly, a brief description of the model. Later,
the parameterization of a P2D model is briefly discussed,
to simulate the behaviour of the LFP2714897P-27Ah Li-ion
battery, based on the data provided in its data-sheet. After
finding a set of parameters that provide a good fit between
experimental and simulation data, the electrochemical and
thermal behaviour of the cell is investigated.

II. BATTERY MODEL

The battery model consist in two coupled models, one that
describes the electrochemical behaviour of the cell and a
thermal model that describes the conservation and dissipation
of heat in the cell. The electrochemical model is based in
P2D model proposed by Newman1993 which consist of two
connected 1D domains, the first domain models the macro
domain in the x direction which comprehends the layers of
the current collectors, the electrodes and the separators, the
second dimension models the radial dimension of the electrode
particles, where the diffusion of lithium inside the particles is
calculated.

The P2D models allows for a good electrochemical be-
haviour prediction during charge and discharge with a reason-
able computing time for a wide range of operative conditions
of the battery. This is due to the inclusion of the dominant
physical phenomena. The P2D modeling also is flexible and
allows the coupling of different battery phenomena such
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as thermal behaviour, mechanical tension and aging, among
others [8], [23]–[25].

A. Equations of the electrochemical model

In the P2D models there is an x dimension that models
the mass and charge transport in the porous electrodes and
electrolyte and the electrochemical reaction taking place in the
interface between the electrode and the electrolyte. For each
point defined in the macro domain, the radial r dimension
models the one-dimensional lithium transport due to diffusion

The electrode is considered as a superposition of two
phases, a solid electrode phase and an electrolyte phase. At
the interface of this two phases the electrochemical reaction
takes place. This reaction is described by the Butler-Volmer
equation, and the flux of lithium ions at the interface of the
pore is described as:

jn =
i0
F

[
exp

(
αa · F · η
R · T

)
− exp

(−αc · F · η
R · T

)]
(1)

η = ϕs − ϕl − Eeq (2)

where:
jn Pore wall flux of lithium [mol.m−2s−1]
i0 Exchange current density [Am−2]
F Faraday constant [Cmol−1]
α Charge transfer coefficient
η Over-potential in the electrode surface [V ]
ϕs Electric potential of the solid phase [V ]
ϕl Electric potential of the liquid phase [V ]
Eeq Electrode equilibrium potential [V ]

In the equation (1), i0 is the exchange current density:

i0 = F · kαa
c · kαc

a · (cs,max − cs)
αa · cαc

s ·
(

cl
cl,ref

)αa

(3)

Then, the divergence of the current density of ions at the
interface of the solid and liquid is expressed as:

∇ · i⃗l = avFjn (4)

av =
3ϵs
rp

(5)

where:
av Area of the solid/liquid interface per unit volume of the

electrode
ϵs Volume fraction of the liquid phase
rp Particle radius [m]

The electronic current in the solid electrode phase is de-
scribed by the ohm’s law:

i⃗s = −σs · ∇ϕs (6)

where:
σs electronic conductivity of the solid phase of the

electrode [Sm−1]

The ionic current density is calculated using the concen-
trated solution theory as:

il = −σl ·∇ϕl+
2 · σl ·R · T

F
·
(
1 +

∂ ln f±
∂ ln cl

)
·(1−t+)·∇ ln cl

(7)
where:
σl Electrolyte ionic conductivity [Sm−1]
ϕl Electric potential of the liquid phase [V ]
R Gas constant [Jmol−1K−1]
T Temperature [K]
t+ Transference number
f± Mean molar activity coefficient
cl Electrolyte salt concentration [mol.m−3]

The mass balance on the electrolyte phase yields:

ϵl ·
∂cl
∂t

= −∇ ·
(
−Dl · ∇cl − (1− t+)

il
F

)
(8)

where:
t Time [s]
ϵl Volumetric fraction of the liquid phase
Dl Diffusion coefficient of the electrolyte salt [ms−1]

The lithium concentration on the solid phase is solved in
the pseudo dimension that accounts for the particles, where it
is solved as:

∂cs
∂t

= ∇ · (Ds · ∇cs) =
1

r2
∂

∂r

(
Dsr

2 ∂cs
∂r

)
(9)

with the following boundary conditions:

∂cs
∂r

∣∣∣∣
r=0

= 0 (10)

−Ds
∂cs
∂r

∣∣∣∣
r=rp

= −∇ · is
F · av

(11)

where:
Ds Diffusion coefficient of lithium in the solid electrode

particles [m2s−1]

The effect of the tortuosity and volume fraction is included
correcting the conductivity and diffusivity through the Brug-
german coefficient [26].

B. Equations of the thermal model

The insertion and extraction of lithium as well as the lithium
transport during charge and discharge generates heat due to
the irreversible processes that take place. Also, the change
in order of the crystal structure during the change in lithium
concentrations in both electrodes can generate or absorb heat.
The exchange of heat divided in reversible and irreversible can
be described as:

Q = Qirr +Qr (12)

with the irreversible heat is expressed as:

Qirr = il · ∇ϕl + is · ∇ϕs + (∇ · il) · η (13)
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where the first and the second term express the heat generation
due to resistive heating of electronic and ionic currents in the
solid electrode and the electrolyte, respectively. In the other
hand, the reversible heat generation is expressed as:

Qr = (∇ · il) · T · dEeq

dT
(14)

The heat generation model is embedded in the P2D model
and offers the heat generated per unit of volume as an output.
At the macro level, a 2D axisymmetric thermal model of
the battery is developed with three domains with different
properties, the jelly roll, its mandrel and the casing. The jelly
roll and is considered as an homogeneous domain in which
the thermal properties are averaged weighing the properties
of each component. This macro model uses the heat transfer
equations to solve the temperature evolution based on the
heat generation from the electrochemical model and, in turn,
the electrochemical model uses the temperature output of the
thermal model as an input.

The thermal model accounts for conduction and convection
of heat (in the external surface of the battery canister) and
uses the general heat transfer equation:

ρ · Cp ·
∂T

∂t
= Q+∇ · (λ · ∇T )−∇ · (h · (T − Ta)) (15)

where natural convection is the only heat transfer mechanism
due to the relatively low temperatures developed in a normal
battery operation.

where:
ρ density [kg.m−3]
Cp specific heat capacity [J.kg−1K−1]
λ thermal conductivity [Wm−1K−1]
h heat transfer coefficient [Wm−1K−1]
Ta room temperature [K]

In the manufacturing process Li-ion batteries electrodes can
be assembled in two different ways, either stacking layers of
electrodes or rolling up tow long electrodes over themselves
(commonly known as jelly rolls). Prismatic batteries such as
LFP2714897P-27Ah are most likely to arrange the electrodes
as flat jelly rolls. As a whole the jelly roll is composite of
different materials and the thermal properties are calculated
as a volume average of the different cell layers. The thermal
conductivity of jelly roll is anisotropic due to the stacking
layers. The thermal conductivity in the direction parallel to
the layers and perpendicular to the layers are calculated using
16 and 17 respectively, where li represent the thickness of the
different layers.

λ∥ =

∑
i li · λi∑

i li
(16)

λ⊥ =

∑
i li∑
i

li
λi

(17)

The density and the heat capacity of the jelly roll are
calculated as stated in 18 and 19 respectively.
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Fig. 1. 2C charge and discharge profiles for the LFP2714897P-27Ah battery
and the model.

ρ =

∑
i li · ρi∑

i li
(18)

Cp =

∑
i li · Cpi∑

i li
(19)

C. Battery parameters

The dimensions for the LFP2714897P-27Ah battery can be
inferred from the battery model: 27x148x97 mm. The casing
thickness is unknown an literature reveal values from 0.162 to
0.6 mm [27]. A middle value was of 0.4 mm was adopted
for this model.

III. RESULTS AND DISCUSSION

Based on the dimension of the electrodes, the volume
fraction and the maximum capacity of the active materials, the
reference current density of 1C is found to be 15.275 Am−2.
The data states that the charge and discharge were performed at
25◦C with a C-rate of 2C. To replicate this conditions, the heat
dissipation was overridden an the model temperature was fixed
at 25◦C . A charge/discharge rate of 1C represents a current of
27A, hence, the current used for both charge and discharge was
54 A or 30.55 Am−2. At the end of the discharge the average
lithium concentration of the anode and cathode were found to
be 2.93% and 95.15% respectively. This values were used as
initial concentrations for the charge process. The results of the
simulation are shown in 1.

The model simulations show to be in good agreement
with the experimental data. Furthermore, to quantitatively
identify the deviation from the experimental data, four error
measurements were calculated: RMSE, mean relative error
(MRE) maximum relative error, and mean error. The error
values are shown in Table I.

TABLE I
ERROR MEASUREMENTS FOR THE 2C CHARGE AND DISCHARGE

Discharge Charge
RMSE (mV ) 45 32
Mean relative error (%) 0.94 0.84
Max. relative error (%) 4.64 2.34
Mean error (mV ) 19 24

Both, RMSE and MRE, work with the errors between data
points and do not account for their concentration. For the
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Fig. 2. Battery potential at different discharge currents.

simulation data, during the start of the charge or discharge the
solver takes small steps and the data points are concentrated
around the initial time, where the data point density could
be seven times higher than that of the rest of the curve.
Simulation and experimental data points are not ordinarily
given the same times or charge states and to provide an error
measure it is necessary to interpolate either the experimental
data, the simulated data or both. In this study, the first method
was applied, meaning that the data points are concentrated
around the initial time. A different approach for the error
measurement, is to average those errors in time, either through
interpolation between data points to produce evenly spaced
data or integration of the absolute error and divide it by the
integral interval. The latter method yields the mean error listed
in table I.

The different error measures are relatively low showing that
the model is a good representation of the battery. The discharge
errors are mainly due to the voltage difference during the last
moments of the discharge where the voltage drops rapidly. If
the the discharge errors are measured up to 20Ah the RMSE
error would be 23mV and the mean error 7mV .

A. Battery response

The model proposed previously is considered a good repre-
sentation of the LFP2714897P-27Ah cell, and is used to study
the battery response under different scenarios.

1) Isothermal constant current discharge: The model is
evaluated with constant current discharges of 0.1C, 0.2C, 0.5C,
1C and 2C that equal to currents of 2.7A,5.4A,13.5A,27A and
54A at a fixed temperature of 25◦C The Voltage response of
the battery is shown in Fig. 2.

The most comprehensive efficiency measure for batteries is
the coulombic efficiency (CE). The CE is the ratio of output
to input electric energy. The coulombic efficiency (CE) of the
battery is only measurable by considering a cycle of discharge
and charge altogether. Thus, it depends on both the charge and
discharge cycles. A slow charge would be more efficient than
a fast charge because the charging voltage is lower, as well
as the energy used. For this reason, two charging scenarios
where simulated to calculate the CE for the different charging
modes. As the LFP2714897P-27Ah cell allows a moderately
fast charge of 2C, the model was simulated for two constant
current (CC) charges of 0.2C and 2C (5.4A and 54A) at a

fixed temperature of 25◦C. The charge voltages of the model
are shown in Fig. 3.
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Fig. 3. Battery potential at different charge currents.

With this data, the CE for different combinations of charge
and discharge was calculated and the result is shown in table
II

TABLE II
COULOMBIC EFFICIENCY FOR DIFFERENT CC CHARGE AND DISCHARGE

AT 25◦C

0.2C charge 2C charge
0.1C discharge 98.54% 95.34%
0.2C discharge 98.26% 95.07%
0.5C discharge 97.47% 94.30%

1C discharge 96.61% 93.47%
2C discharge 95.27% 92.17%

A large simulation job was run for different CC charges and
discharges at different temperatures. The C-rates used were
0.1C, 0.2C, 0.5C, 1C and 2C and the temperatures ranged
from 0◦C to 45◦C in 5◦C intervals. Fig. 4 shows the voltage
profiles for the 0.2C, 1C and 2C CC charges and discharges
at different temperatures, where the dark blue curve represent
the voltage profile at 0◦C and the dark red curve is the voltage
at 45◦C. In Fig. 4 it can be seen that the temperature effects
increase at higher C-rates as the voltage difference between
0◦C and 45◦C increase with the current for both, charge and
discharge cycles. In the model, the higher temperatures results
in better lithium diffusion coefficients and electrode kinetics
and a better battery performance. Nonetheless, several studies
show that high and low operating temperatures relate with
higher degradation rates [6], [28].

2) Constant current discharge with natural convection:
The model was subjected to the same discharge currents
as in Section III-A1 but this time the P2D and thermal
models were coupled and the cell temperature varied during
the battery operation. The thermal model was set to have a
natural convection coefficient of 5 WK−1m−2 and a room
temperature of 25◦C with all its faces being available to
dissipate heat except for its base. Fig. 5 shows the thermal
model in a different view where it can be seen that the base
is not selected as a heat dissipating surface.

Fig. 6 and Fig. 7 show the voltage and average temperature
profiles for the different CC discharge cycles. Compared to
the profiles obtained in the isothermal discharge, the temper-
ature rise improves the lithium diffusion and charge transfer
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Fig. 4. Voltage profile for CC charge and discharges cycles at different
currents and different temperatures.

Fig. 5. View of the 3D thermal model

processes resulting in a higher voltage towards the end of the
discharge.

From Fig.7 it can be seen that with a moderate room
temperature of 25◦C, the 2C discharge ends with a temperature
of 39◦C without achieving an thermal equilibrium, i.e. the heat
generation inside the battery is higher than the heat transferred
to the environment. A continuous operation of charge and
discharge at this c-rate without a more efficient cooling than
natural convection could lead to use the battery outside the
temperature limits of [0; 45]◦C provided by the manufacturer.

The CE for the non-isothermal discharges using an isother-

0 5 10 15 20 25 30

Capacity [Ah]

2.4

2.6

2.8

3

3.2

3.4

V
o

lt
a

g
e

 [
V

]

2.7 A

5.4 A

13.5 A

27 A

54 A

Fig. 6. Battery potential at different discharge currents with natural convec-
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natural convection.

mal charge is shown in table III. In this case, minor improve-
ments in the CE can be seen, except for the 0.2C discharge.

TABLE III
COULOMBIC EFFICIENCY FOR DIFFERENT CC ISOTHERMAL CHARGE AND

NON-ISOTHERMAL DISCHARGE

0.2C charge 2C charge
0.1C discharge 98.71% 95.50%
0.2C discharge 98.21% 95.02%
0.5C discharge 97.48% 94.31%

1C discharge 96.71% 93.56%
2C discharge 95.53% 92.42%

The model also allows to measure the heat generation during
the battery operation. Fig. 8 shows the heat generation profiles
for the different CC discharges.

Fig. 8 shows that the total heat generation profile is strongly
conditioned by the reversible heat generation which is defined
by eq. (14) and proportional to the derivatives of OCV with
respect to the temperature of the negative electrode.

Another measure of efficiency can be obtained comparing
electric power flow against the heat generation. The irre-
versible heat generation of the battery is the conversion from
electrochemical energy to internal energy of its materials. This
energy is either used by the reversible heat absorption, when it
is possible, or it rises the battery temperature. The irreversible
heat generation can then be considered as a measure of wasted
energy [29] to obtain an instantaneous efficiency for the battery
according to eq. (20).

ηdischarge =
Pout

Pout + Q̇irrev

(20)
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Fig. 8. Heat generation profiles for different discharge rates

Fig. 9 shows the instantaneous efficiency calculated with
eq. (20) during the discharges presented previously.
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The instantaneous efficiency data can be rearranged to
produce an efficiency map. This map can be displayed either
as a fully contour lines map (Fig. 10), showing that the battery
can be operated with efficiencies from 99.7% to 94%.

Besides the average temperature (Fig. 7), it is also worth-
while to inspect the temperature distribution of the battery. For
that purpose, the worst case scenario (2C CC discharge) will
be studied. Fig. 13 shows the temperature at the end of the
2C discharge, both in the surface and inside the battery.

To provide a better visualization, the battery slices shown
in Fig. 13 are rearranged in Fig. 14.

The effect of the lack of natural convection in the battery
base can be seen in Fig. 14 as the bottom side has a higher
temperature than the top side. It is important to note that the
temperature range of the slices is lower than 0.25◦C.
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Fig. 10. Efficiency map for the LFP2714897P-27Ah battery plotted as contour
lines map.
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Fig. 11. Battery temperature at the end of a 2C discharge showing the surface
temperature

The model is available to track the highest, lowest and mean
temperatures of the battery during the discharge, which are
shown in Fig. 15. A low temperature difference (less than or
equal to 0.22◦C) between the points with lowest and highest
temperature during the discharge is seen, in accordance with
Fig. 14. This low temperature difference shown in Fig. 14 and
Fig. 15 is attributable to a relatively high thermal conductivity
in the direction parallel to the cell layers of 69.9 Wm−1K−1
and a relatively low c-rate.

Lastly, the lithium concentration over the electrode thick-
ness is shown in Fig. 16 for the same 2C discharge. The
solid lines show the concentration on the surface of the active
material particles and the dashed line shows the average con-
centration of the particles. The fact that the two concentrations
curves are almost overlapped shows a relatively fast diffusion
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Fig. 13. Battery temperature at the end of a 2C discharge showing the
temperature inside the battery.

Fig. 14. Slices of the battery showing the temperature distribution inside the
battery in ◦C

which is attributable to the diffusivity and the particle radius
size.

IV. CONCLUSIONS

In this work, a P2D model coupled to a 2D axisymmetric
heat transfer model was developed to adequately simulate
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the electrochemical and thermal response of a commercial
battery. The model has been validated using experimental data
performed at the LABSHyL (Laboratory of Hydrogen and
Lithium Battery Systems). The simulations of the model and
the experimental discharges of the battery show a good match
in voltage profiles and temperatures profiles respectively. In
addition, the thermal response of the cell was analyzed using
the model and the heat generation, from which it is concluded
that the sensitivity of the selection of the derivative of the
OCV with the temperature is very high. This model could be
scaled up to simulate a battery pack to investigate the thermal
behaviour of the battery pack and study different TMS that
allows the proper battery operation conditions.
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SIMULTÁNEA DE POTENCIA Y DATOS

Inmaculada Casaucao
Dpto. Ingenierı́a Eléctrica
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Abstract—Los sistemas inalámbricos de potencia han ganado
popularidad en la carga inalámbrica de vehı́culos eléctricos en los
últimos años. Sin embargo, durante el proceso de carga no solo se
transmite potencia, sino que también es necesaria la transmisión
de datos que informen sobre el estado del vehı́culo. Para evitar los
inconvenientes añadidos a través de las tecnologı́as comerciales
de comunicación, como Bluetooth, Bluetooth Low Energy (BLE),
Zig-Bee, Radio Frecuencia (RF) o IEEE 802.11 (Wi-Fi), ası́
como sus problemas de ciberseguridad, se opta por sistemas
SWPDT (Simultaneous Wireless Power and Data Transfer), donde
la transmisión de datos se realiza a través del mismo circuito
empleado para la transmisión de potencia. El objetivo de este
trabajo es realizar el diseño de un sistema SWPDT, simular su
comportamiento y extraer conclusiones a partir de los resultados
finales.

Index Terms—SWPDT, PSIM, Coeficiente de acoplamiento,
Transmisión de datos

I. INTRODUCCIÓN

La transmisión inalámbrica de potencia en el ámbito de los
vehı́culos eléctricos está ganando popularidad en los últimos
años, debido a las ventajas que presenta con respecto a los
vehı́culos eléctricos enchufables. Además de ser un método
más cómodo y sencillo para el usuario, es más seguro, ya
que se evita la manipulación de cables que portan corrientes
elevadas y que pueden dañar al conductor [1].

En un sistema Wireless power Transfer (WPT), se produce
una transmisión inalámbrica de potencia durante el proceso de
carga, que puede ser unidireccional o bidireccional, a través
de la cual tiene lugar la carga o descarga del automóvil.
Esta transmisión debe estar optimizada para conseguir la
máxima eficiencia posible, de forma que esta tecnologı́a pueda
competir con los vehı́culos eléctricos enchufables. Existen
numerosas tecnologı́as para llevar a cabo una transmisión de
potencia inalámbrica, como transmisión inductiva-resonante,
transmisión capacitiva, transmisión basada en microondas o
transmisión óptica o láser [1]. De entre todas las posibilidades,
la tecnologı́a más robusta, y que será abordada en este artı́culo
para llevar a cabo la carga de un vehı́culo eléctrico, es la
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Iberoamericana de Investigación en Electromovilidad), bajo el auspicio de
la Asociación Universitaria Iberoamericana de Postgrado.

inductiva-resonante. Siguiendo esta tecnologı́a, el sistema tra-
baja bajo condiciones de resonancia, para lo cual es necesaria
la inclusión de dos sistemas de compensación, uno a cada
lado del circuito, formados por componentes activos, como
condensadores o nuevas bobinas.

Por otra parte, se debe considerar que en este proceso la
potencia no es únicamente la magnitud transmitida, sino que
también es necesaria una transmisión de datos para garantizar
que el proceso de carga se efectúa de manera adecuada.
Variables como el estado de la baterı́a para una carga adecuada
[2], la potencia de carga, la demanda de energı́a o incluso
la identificación del vehı́culo o mensajes de advertencia son
relevantes para el proceso de carga [3]. Para llevar a cabo esta
transmisión de datos en un sistema inalámbrico, se puede hacer
uso de diferentes tecnologı́as comerciales como Bluetooth,
Bluetooth Low Energy (BLE), Zig-Bee, Radio Frecuencia
(RF) o IEEE 802.11 (Wi-Fi), sin embargo, presentan algunos
inconvenientes que pueden dificultar el proceso de carga de
un vehı́culo eléctrico, como problemas de emparejamiento
entre dispositivos, pérdidas de conexión durante el proceso,
retardos en la transmisión y problemas de ciberseguridad
[4], [5]. Esta última desventaja es especialmente preocupante
considerando que la información personal del usuario, como
datos de contacto, datos bancarios o datos identificativos, es
vulnerable a los posibles ataques informáticos que se pueden
llevar a cabo a través de cada una de las tecnologı́as.

Por este motivo, cada vez son más las investigaciones que
se centran en los sistemas Simultaneous Wireless Information
and Power Transfer (SWIPT) o Simultaneous Wireless Power
and Data Transfer (SWPDT) [6], [7]. En estos sistemas,
la transmisión inalámbrica de potencia y datos se realiza
a través del propio circuito de potencia, sin necesidad de
incorporar productos comerciales para la transmisión de datos.
La implementación de estos sistemas se puede llevar a cabo de
múltiples formas considerando número de señales y canales de
transmisión empleados, tipo de modulación, tipo de comuni-
cación o el tipo de combinación entre señales. Además, se debe
considerar su comportamiento ante un desalineamiento entre
las bobinas, ya que puede suponer un cambio de eficiencia
en la transmisión de potencia, ası́ como una alteración en
el proceso de comunicación [8]. Una de las variables que
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está directamente relacionada con el desalineamiento es el
coeficiente de acoplamiento (k), cuyo valor se verá modificado
según la posición relativa entre las bobinas y dependerá tanto
del acoplamiento mutuo entre ellas, como de sus respectivas
inductancias.

En el presente trabajo, se plantea un caso de diseño en el que
la transmisión de datos y potencia se lleva a cabo a través de un
único canal, empleando una señal diferente para cada variable.
Partiendo de este primer diseño, se analizará la influencia del
coeficiente de acoplamiento en la transmisión de los datos.

La estructura del artı́culo es tal y como sigue. En la
sección II se realiza una descripción del sistema simulado,
posteriormente en la Sección III se presentan los resultados
de la simulación planteada. Finalmente, en la Sección IV,
se comentan las conclusiones extraı́das de los resultados
anteriores.

II. DESCRIPCIÓN DEL SISTEMA PROPUESTO

En esta sección, se presenta un diseño inicial de un sistema
SWPDT, cuya estructura se puede observar en la Figura 1 y
cuyas caracterı́sticas se exponen a continuación.

El diseño propuesto sigue una configuración Single Link -
Double Carrier (SL-DC), donde a través de un único canal,
formado por los inductores L1 y L2, se llevará a cabo
la transmisión de datos y potencia, de forma simultánea.
A continuación, se describe la electrónica necesaria para
la transmisión de potencia. En primer lugar, con el fin de
convertir la corriente alterna procedente de la red eléctrica en
corriente continua, es necesaria la inclusión de un rectificador
AC/DC, cuya salida será la entrada a un inversor DC/AC, que
proporcionará una señal de salida a una frecuencia (fp) de 85
kHz, siguiendo las pautas establecidas por el estándar SAE
TIR J2954 [9]. Para realizar la transmisión inalámbrica de
potencia, se emplearán dos bobinas, primaria (L1) y secundaria
(L2).

Con objeto de conseguir una máxima eficiencia en la trans-
misión, será necesaria la inclusión de un sistema de compen-
sación [10]. En este caso, se ha optado por la configuración SS
(Serie-Serie) que consiste en la inclusión de un condensador
en serie con la bobina, cuyo valor se determina a través de 1
y 2:

Cp =
1

(2πfp)2(Lp+ Ld)
(1)

Cd =
1

(2πfd)2(Ld)
(2)

siendo fp la frecuencia nominal de operación en la transmisión
de potencia, fd la frecuencia de la señal de dato, Lp la
inductancia de la bobina principal de potencia, y Ld la induc-
tancia de la bobina de dato. La capacitancia del condensador
calculada se nombra como Cp y Cd para la compensación del
circuito de potencia y datos, respectivamente.

En el circuito secundario, se incluye un rectificador AC/DC
que proporcionará corriente continua a la carga conectada.

TABLE I
PARÁMETROS DEL CIRCUITO TRANSMISOR DE POTENCIA.

Parámetro Valor
L1 70.93 µH
L2 47.89 µH
C1 46.91 nF
C2 67.82 nF
fp 85 kHz

TABLE II
PARÁMETROS DEL CIRCUITO TRANSMISOR DE DATOS.

Parámetro Valor
LTX 3.9 µH
LRX 3.9 µH
CTX 1.66 nF
CRX 1.66 nF
fd 2 MHz

Para realizar la transmisión de datos, se incluirán en el
sistema dos bobinas toroidales, conectadas en serie ambas
partes del circuito. La bobina situada en el circuito primario
será la transmisora (LTX ) mientras que la bobina situada en
el circuito secundario será la receptora (LRX ). Cada una de
estas bobinas irá acompañada, nuevamente, de un condensador
en serie, formando un sistema de compensación (S.C.) Serie-
Serie. Los valores de cada uno de estos elementos están
recogidos en la tabla II.

Teniendo en cuenta las condiciones comentadas anterior-
mente, se ha determinado que para unas inductancias de de
L1 70.93 µH y L2 47.89 µH, se incluirán unos condensadores
de compensación cuyo valor nominal, calculado a través de 1,
es C1 46.91 nF y C2 67.82 nF, respectivamente, tal y como
se recoge en la Tabla I. En cuanto a los inductores propuestos
para el envı́o de datos, se han elegido valores comerciales
que no superen los 5 µH, de forma que tengan un valor
muy inferior respecto al de las bobinas principales y, de este
modo, reducir el impacto que causarı́an tras su inclusión en
el circuito. Este impacto puede ser cuantificado, por ejemplo,
analizando la corriente en el circuito primario. Con la inclusión
de una nueva inductancia, si se mantiene una tensión de en-
trada constante, la corriente se verá disminuida al aumentar la
impedancia total del circuito, lo cual se podrı́a traducir en una
disminución de la corriente inducida en el circuito secundario
y, como resultado, una disminución de la potencia transmitida,
con respecto a unas condiciones de entrada invariables. Por
este motivo, es recomendable que el valor de la inductancia
introducida con el circuito de datos sea muy inferior con
respecto al valor de las inductancias principales. Los valores de
los condensadores de compensación de los circuitos de datos
han sido calculados siguiendo 2, considerando la frecuencia
de la señal portadora del dato, dando lugar a un valor de 1.66
nF para CTX y CRX .

Con el fin de favorecer la coexistencia de dos señales
diferentes en un mismo circuito, se empleará la técnica FDM
(Frequency Division Multiplexing), a través de la cual se
realiza una división del ancho de banda disponible en una
serie de frecuencias no solapadas entre ellas, cada una de las

37



L1

R1

Grid
+

R2

L2

M

Sistema de

Compensación

Sistema de

Compensación

Rectificador

AC/DC

Inversor

DC/AC

Rectificador

AC/DC

Baterı́aLTX

S.C.ModulaciónDATO

LRX

S.C. Demodulación DATO

Bobinas principales

Fig. 1. Esquema genérico del diseño propuesto.

Fig. 2. Ejemplo de modulación OOK.

cuáles se usa para transportar una señal diferente. En este caso,
como la señal de potencia tendrá una frecuencia de 85 kHz,
se elegirá una frecuencia de, al menos, un orden de magnitud
superior. Por este motivo, se ha determinado que la frecuencia
empleada para la transmisión de datos (fd) en el sistema será
de 2 MHz.

Considerando un dato como una sucesión de ”0” y ”1”
que son transmitidos por el sistema, se debe determinar el
tipo de modulación que se empleará en el circuito, ası́ como
su correspondiente demodulación. Existen múltiples opciones
comúnmente usadas en estos casos, como Phase Shift Keying
(PSK), Frequency Shift Keying (FSK) o Amplitude Shift Key-
ing (ASK). Por simplicidad, se ha optado por una modulación
On-Off Keying (OOK), como variante de la modulación ASK,
en la que la presencia de la señal portadora será tomada como
un ”1”, y la ausencia de esta señal, como un ”0”, como se
muestra en la Figura 2.

Para la implementación del circuito demodulador, se
dispondrán múltiples elementos que diferenciarán y modi-
ficarán la señal de dato. En primer lugar, se incluirá un filtro

Fig. 3. Esquema genérico de demodulación OOK.

paso alto, que dejará pasar la señales con una frecuencia
superior a 2 MHz, valor establecido como frecuencia de
corte. Esto atenuará en gran medida la señal de potencia de
85 kHz. Una vez se distinga la señal de dato de la señal
de potencia, ésta se deberá amplificar, puesto que se habrá
producido una pérdida de amplitud tras el filtrado anterior. Para
ello se implementará un amplificador operacional en modo
amplificador inversor.

Posteriormente, la señal amplificada pasará a través de
un detector de envolvente, que trazará la envolvente de la
señal de entrada, y cuya salida estará conectada a un circuito
comparador, que determinará el nivel de tensión de referencia a
partir del cual se considerará un ”1” o un ”0”. En la Figura 3 se
puede observar un esquema genérico del circuito demodulador.

Además, en este caso se considerará un sistema unidirec-
cional, realizando la transmisión tanto de potencia como de
datos del circuito primario al secundario. Sin embargo, se
prevé ampliar la funcionalidad del sistema llevando a cabo
una comunicación y transmisión de potencia bidireccionales
en los siguientes trabajos.

III. SIMULACIÓN DEL SISTEMA PROPUESTO

Con el fin de comprobar el funcionamiento del sistema
propuesto, se han llevado a cabo numerosas simulaciones
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Fig. 4. Señal de dato transmitida (azul) y señal de dato recibida y demodulada
(rojo).

haciendo uso del programa PSIM [11], donde se ha replicado
el circuito detallado en la sección anterior.

En primer lugar, se han realizado las comprobaciones nece-
sarias para corroborar el funcionamiento del sistema. Con una
tensión de entrada de 230 V, se ha introducido una señal de
datos en el circuito, cuya transmisión y recepción se ha llevado
a cabo a través de los inductores toroidales incluidos en el
sistema. La modulación OOK se ha simulado a través de una
señal portadora de 2 MHz, junto a un interruptor controlable
que abre y cierra el circuito, originando ası́ una secuencia de
”1” y ”0”. De esta forma, se ha inyectado un dato de entrada
y, posteriormente, se ha demodulado la señal recibida, dando
como resultado la señal observada en la Figura 4. Tal y como
se comprueba en dicha figura, la modulación y demodulación
del dato se ha realizado de forma correcta, obteniendo en la
salida el mismo dato que en la entrada.

Una vez determinada la viabilidad del sistema a través de
esta simulación inicial, se ha llevado a cabo un estudio para ex-
traer la relación existente entre el coeficiente de acoplamiento
y la transmisión de una señal de dato. Para ello, se realizarán
diferentes pruebas modificando el parámetro k, y observando
el comportamiento del circuito.

La simulación inicial se ha llevado a cabo considerando una
distancia equivalente a 10 cm de separación entre bobinas,
lo que da lugar a coeficiente k de 0.3242. Sin embargo, se
ha querido comprobar si una separación superior supondrı́a
un cambio brusco de la señal recibida, dando lugar a una
demodulación errónea del dato. Para ello, se han realizado
simulaciones con diferentes valores de k, como k=0.3, k=0.25
y k=0.2, cuyos resultados quedan recogidos en las Figuras
5, 6, 7, 8, 9 y 10, respectivamente. Se debe tener en cuenta
que cuanto menor sea k, mayor será la distancia relativa
entre las bobinas, por lo que el objetivo de estas pruebas
es comprobar si una separación mayor entre los inductores
principales, conlleva un empeoramiento en la transmisión del
dato manteniendo el resto de parámetros de sistema constantes.

Tal y como se observa en las Figuras 5, 7 y 9, a medida
que disminuye el coeficiente de acoplamiento, disminuye el
valor pico de la señal de dato recibida por la bobina, lo que
da lugar a una demodulación errónea de la señal del dato. En
este caso, se debe considerar que tanto la etapa amplificadora
como la etapa comparadora del circuito demodulador, se
diseñan con unas condiciones fijas e invariables: la etapa

Fig. 5. Señal de dato transmitida (rojo) y señal de dato recibida por la bobina
toroidal para k=0.3

Fig. 6. Señal de dato transmitida y señal de dato demodulada para k=0.3

Fig. 7. Señal de dato transmitida y señal de dato recibida por la bobina
toroidal para k=0.25

Fig. 8. Señal de dato transmitida y señal de dato demodulada para k=0.25
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Fig. 9. Señal de dato transmitida y señal de dato recibida por la bobina
toroidal para k=0.2

Fig. 10. Señal de dato transmitida y señal de dato demodulada para k=0.2

amplificadora tiene una ganancia constante, mientras que la
etapa comparadora mantiene constante el valor de la tensión
de referencia, a partir de la cual se determina si la señal
se demodula como un ”1” o un ”0”. Si el valor pico de
tensión de la señal de dato se reduce de forma proporcional al
coeficiente k, se necesitarı́a seguir aumentando la ganancia del
circuito amplificador para conseguir el mismo resultado que
el obtenido con el coeficiente k inicial (k=0.3242). Al no ser
posible un aumento de ganancia, ni una variación de la tensión
de referencia en el circuito comparador, la demodulación se
realiza de forma incorrecta, puesto que la señal de dato queda
con un valor inferior al prefijado como mı́nimo durante el
diseño del sistema.

En las figuras 6, 8 y 10 se observa cómo, con una reducción
de k de 0.05, el empeoramiento en la demodulación de la señal
de dato es considerable, dando lugar a una señal de salida
inestable, con numerosos saltos de valor en la demodulación
del bit ”1”. Se puede observar cómo, cuanto menor es k, mayor
es el número de saltos y, por tanto, mayor es la inestabilidad
de la señal de salida de dato.

IV. CONCLUSIONES

Tras la simulación del diseño propuesto, se ha observado
la viabilidad de llevar a cabo un sistema SWPDT con las
caracterı́sticas citadas anteriormente. Además, se ha extraı́do
una relación entre el coeficiente de acoplamiento (k) y la
transmisión de un dato en el sistema: una disminución de k,
reducirı́a considerablemente el valor de la señal recogida por
la bobina de datos receptora, lo que dificultarı́a su posterior
demodulación, siendo necesaria una amplificación con una
ganancia más elevada. De esta manera, y considerando que

un valor de k inferior corresponde con una mayor distancia
entre bobinas, se debe tener en cuenta que, cuanto mayor
sea la separación entre ellas, la recepción y demodulación
del dato se verá empeorada, dando lugar a una interpretación
errónea del dato transmitido, con una señal de salida inestable.
Tras estas conclusiones, será necesario analizar en siguientes
investigaciones si este tipo de compensación es óptima para
realizar la transmisión de un dato a través del circuito de
potencia, ası́ como hallar la solución adecuada que permita
una alta tolerancia a desalineamientos.
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coil misalignment in data transmission over the inductive link of an ev
wireless charger. Energies, 11(3), 2018.

[9] SAE International. ”J2954B: Wireless Power Transfer for Light-Duty
Plug-in/Electric Vehicles and Alignment Methodology”, 2019.

[10] Feng Wen, Xiaohu Chu, Qiang Li, and Wei Gu. Compensation
parameters optimization of wireless power transfer for electric vehicles.
Electronics (Switzerland), 9(5), 5 2020.

[11] PSIM. The ultimate simulation environment for power conversion
and motor control. https://powersimtech.com/products/psim/capabilities-
applications/. Accessed: 2021-02-04.

40



ESTUDIO DE UN CARGADOR INALÁMBRICO
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Abstract—La carga inalámbrica magnético-resonante es una
tecnologı́a viable para la carga de Vehı́culos Eléctricos. La prin-
cipal ventaja de esta tecnologı́a frente a otras se encuentra en su
eficiencia, pues alcanza valores superiores al 95%. Sin embargo,
esta eficiencia se ve afectada por diversos factores, entre los que
destaca el desalineamiento entre bobinas. Tradicionalmente, el
efecto del desalineamiento se analiza únicamente en términos de
la inductancia mutua. Este artı́culo estudia de forma empı́rica
cómo la variación de las autoinductancias y las resistencias de
las bobinas también repercute en la eficiencia. El análisis de los
resultados demuestra que la consideración de estos parámetros
afecta positivamente a los niveles de eficiencia del cargador.

Index Terms—Cargador inalámbrico, Vehı́culo eléctrico, SAE
J2954, desalineamiento

I. INTRODUCCIÓN

Los cargadores inalámbricos se basan en la transferencia
inalámbrica de potencia o WPT (Wireless Power Transfer).
Existen múltiples tecnologı́as asociadas a WPT, algunas de
ellas aplicadas a Vehı́culos Eléctricos [1]. Se distinguen dos
grandes grupos: las de campo cercano y las de campo lejano.
La pertenencia a cada uno de los grupos depende de la
relación entre la longitud de onda del campo magnético
implicado en la transferencia y la distancia entre el transmisor
y el receptor. En el campo cercano, nos encontramos con la
tecnologı́a basada en acoplamiento magnético y los sistemas
capacitivos, siendo la primera la tecnologı́a más desarrollada
dentro de las tecnologı́as WPT para Vehı́culos Eléctricos (VE).
Consiste en la transmisión de energı́a a través de dos bobinas
acopladas magnéticamente sin un núcleo que las una. Tal y
como se define en la Ley de Ampère, una corriente variable
con el tiempo produce un campo magnético que también
varı́a a la misma frecuencia. A la bobina transmisora de este
campo magnético se la denomina bobina primaria, mientras
que a la bobina receptora se denomina bobina secundaria.
Al igual que una corriente variable con el tiempo crea un
campo magnético también variable, un campo magnético
variable crea una tensión variable cuando atraviesa a una
bobina. En nuestra aplicación, la bobina secundaria concatena
un campo magnético variable que induce en sus terminales
una tensión, que depende de la variación de dicho campo
magnético. Al considerarse bobinas estáticas, el incremento de

La colaboración de los autores ha sido promovida por RIEMOV (Red
Iberoamericana de Investigación en Electromovilidad), bajo el auspicio de
la Asociación Universitaria Iberoamericana de Postgrado.

esta variación debe efectuarse aumentando la frecuencia del
campo magnético. Por ello, la frecuencia de estos sistemas
es del orden de los kHz. En concreto, según la normativa
SAE J2954, el rango de frecuencias contemplado se centra
en 85 kHz [2]. Este requisito exige incluir convertidores de
potencia tanto en el primario como en el secundario. La Figura
1 muestra un esquema genérico de este tipo de sistemas, siendo
L1, R1, L2, R2 la auto-inductancia y las pérdidas internas de
la bobina primera y secundaria respectivamente.
Req representa la impedancia equivalente de la baterı́a. En
este esquema, puede observarse la disposición de dos con-
densadores, que forman el sistema de compensación. Su
inclusión se motiva por el hecho de que para esta tecnologı́a de
transferencia de potencia inalámbrica se intenta que el sistema
funcione en resonancia para ası́ mejorar la transferencia. Para
ello, se colocan estructuras resonantes conectadas tanto a
la bobina primaria como secundaria. La topologı́a de estas
estructuras puede ser diversa, siendo la topologı́a Serie-Serie
la más habitual por permitir una configuración sencilla del
sistema. En esta topologı́a, se añade un condensador C1 a la
bobina primaria y otro condensador C2 a la secundaria.

Uno de los requisitos que se le exige a este tipo de sistemas
es operar con prestaciones aceptables incluso cuando las bobi-
nas no están alineadas, ya que se espera que frecuentemente
el cargador no consiga alinear completamente las bobinas
(especialmente si se considera la carga en movimiento). De
hecho, la norma SAE J2954 define las prestaciones que se
deben alcanzar incluso cuando ocurre el desalineamiento. En
concreto, especifica que el eje X contará con una tolerancia de
±75 mm, inferior a la tolerancia del eje Y, donde se propone
un valor de ±100 mm. En cuanto al eje Z, se determinará
acorde con cada tipo de cargador WPT, respetando que la
diferencia entre el valor nominal de Z y la variación de
posición del punto inferior del espacio de separación, debe
ser mayor que la diferencia entre el valor nominal de Z y la
variación de la posición superior del espacio de separación.
Al realizar una distinción entre diferentes tipos de cargadores,
se analiza también los distintos valores de eficiencia mı́nimos
requeridos, concluyendo que se deberá obtener una eficiencia
>85% para WPT1, WPT2, WPT3 en condiciones nominales
de alineamiento, y una eficiencia >80% para las condiciones
de desalineamiento máximas. Para evaluar el cargador en
condiciones realistas, es habitual analizar los sistemas cuando

41



L1

R1

Grid
+

R2

L2

M

Sistema de

Compensación

Sistema de

Compensación

Rectificador

DC/AC

Inversor

AC/DC

Rectificador

AC/DC
Rbat

Bobinas principales

Fig. 1. Diagrama genérico de un cargador inalámbrico de VE.

la inductancia mutua entre las bobinas varı́a, es decir hay
desalineamiento. Sin embargo, en este análisis sólo se asume
que hay una variación de este parámetro pero también ocurren
cambios en las resistencias internas de las bobinas y en las
propias auto-inductancias [3], [4].

El objetivo de este artı́culo es valorar si el omitir las
variaciones de la auto-inductancia y de las resistencias in-
ternas de las bobinas tiene un impacto significativo en las
prestaciones y variables eléctricas del sistema. Para ello, se
realizarán medidas experimentales sobre las variaciones de
estos parámetros en un prototipo de cargador inalámbrico
compatible con los requisitos de tamaño de SAE J-2954. A
partir de estos valores, se analizará el impacto de estos cambios
en un modelo teórico del sistema.

El artı́culo se estructura como sigue. En la Sección II se
presenta el modelado del cargador inalámbrico y cómo se
derivan las prestaciones del mismo. En la Sección III se
describe el prototipo empleado donde se ha comprobado el
efecto de la variación de las auto-inductancias. La Sección IV
aborda el análisis del cambio que provoca estas variaciones
en la eficiencia de la transferencia de potencia. Por último, la
Sección V muestra las principales conclusiones del artı́culo.

II. MODELADO DEL CARGADOR INALÁMBRICO

El cargador inalámbrico en estudio se diseña con una
topologı́a Serie-Serie, que tiene un desempeño aceptable ante
el desalineamiento de bobinas a un bajo coste [5]. Con-
siderando un análisis basado en el primer armónico fundamen-
tal, es posible sustituir la salida del inversor de entrada por una
señal senoidal V1 como la que se muestra en la Figura 2.

La Resistencia RL se corresponde con la impedancia equiv-
alente de la baterı́a a la entrada del rectificador secundario,
también suprimido en la Figura anterior. La equivalencia entre
ambas es:

RL =
8RBat

π2
(1)

Con un análisis por malla, se puede afirmar que:

V⃗1 =

(
R1 + jωL1 +

1

jωC1

)
I⃗1 − jωMI⃗2 (2)

V⃗2 =
[
(R2 + jωL2) I⃗2 − jωMI⃗1

]
=

(
RL + 1

jωC2

)
I⃗2 (3)

C1
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−
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Fig. 2. Estructura equivalente del núcleo de un cargador inalámbrico induc-
tivo.

Con un divisor de tensión, se puede desarrollar la última
Ecuación para obtener:

V⃗L = V⃗2
RL

RL + 1
jωC

(4)

La impedancia de entrada percibida por la fuente V1 puede
establecerse como:

Zin =
V⃗1

I⃗1
= R1 + j

(
ωL1 −

1

ωC1

)
+

ω2M2

Z22
(5)

donde:

Z22 = (R2 +RL) + j

(
ωL2 −

1

ωC2

)
(6)

Para lograr que la impedancia de entrada sea puramente
resistiva (condición para verificar la resonancia), es necesario
cumplir la siguiente condición :

ω0 =
1√

L1C1

=
1√

L2C2

(7)

Por lo tanto, para diseñar el sistema de compensación,
se parte de los valores de auto-inductancia de las bobinas
cuando éstas se encuentran perfectamente alineadas. Varia-
ciones dinámicas de las auto-inductancias va a repercutir en
las tensiones y las corrientes del sistema, tal y como se recoge
en (2) y (3).
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Un parámetro clave que caracteriza a un cargador
inalámbrico es su eficiencia. Considerando el análisis de mal-
las anterior, es posible derivar este parámetro analı́ticamente
como:

η =
ℜ(V⃗LI⃗2

∗
)

ℜ(V⃗1I⃗1
∗
)

(8)

III. DESCRIPCIÓN DEL PROTOTIPO

En el laboratorio, se dispone de un prototipo con las
siguientes caracterı́sticas:

TABLE I
CARACTERÍSTICAS DEL PROTOTIPO ANALIZADO.

Frecuencia de diseño 85 kHz
Rango de frecuencia de operación [2] 81.39-90 kHz

Dimensiones de la bobina primaria 0.51 m × 0.66 m
Dimensiones de la bobina secundaria 0.35 m × 0.35 m

Distance between coils assumed in the design (gd) 0.10 m
Topologı́a de compensación Serie - Serie

Capacitancia del lado primario (C1) 56.50nF
Capacitancia del lado secundario (C2) 82.83 nF

Resistencia de la baterı́a (Rbatt) 25 Ω
Tensión del lado primario (Vp) 200 V

La Figura 3 muestra el prototipo implementado en el labo-
ratorio. La etapa encargada de incrementar la frecuencia de la
red a los 85 kHz de operación del cargador se realiza utilizando
electrónica de potencia. En el proceso, le corriente de la
red se rectifica para después ser convertida a alterna de alta
frecuencia mediante un inversor de tipo puente completo (i).
La corriente alterna circula por el sistema de compensación,
compuesto por condensadores de pelı́cula de polipropileno (ii),
y la bobina primaria, fabricada utilizando hilo de Litz (iii). El
campo magnético generado por la bobina primaria atraviesa la
bobina secundaria, en la que se induce una tensión de la misma
frecuencia. Esta bobina también va acompañada de un sistema
de compensación compuesto también por condensadores de
polipropileno (iv). La corriente de alta frecuencia es rectificada
mediante un rectificador de puente completo (v), obteniendo
de este modo la corriente continua utilizada por las baterı́as
de litio.

Empleando el medidor LCR HM812, se ha procedido a
medir la inductancia y la resistencia de las bobinas primaria
y secundaria para cada valor desalineamiento d, considerado
en el eje horizontal tal y como se muestra en la Figura 4.

Además de estos valores también se ha medido el valor de
la inductancia mutua M . En la Tabla II se pueden observar los
valores obtenidos para cada configuración de desalineamiento.

De esta Tabla, se puede observar que la autoinductancia de
la bobina primaria aumenta con el desalineamiento mientras
que la de la bobina secundaria apenas varı́a. Al ser mayor el
área ocupada por la bobina primaria, ésta se ve más afectada
por los cambios de la posición relativa con la secundaria. La
variación en las resistencias internas de las bobinas también en
menos notable en la secundaria. Sin embargo, para la bobina
primaria sı́ que se aprecia una disminución significativa de la
misma de hasta un 25%.

Fig. 3. Prototipo de carga inalámbrica.

Fig. 4. Desalineamiento entre bobinas del cargador inalámbrico.

IV. ANÁLISIS DEL IMPACTO

Una vez medidas las variaciones en los parámetros
eléctricos que conlleva un desalineamiento, se procede a eval-
uar cuál es el impacto de estos cambios. Para ello, empleando
el análisis circuital expuesto en la Sección II, se ha obtenido la
eficiencia asumiendo que los valores de las autoinductancias
L1, L2 y de sus resistencias R1, R2 no varı́an. A continuación
se ha derivado este mismo parámetro considerando los cambos
producidos en estas caracterı́sticas eléctricas y medidas en el
laboratorio, tal y como se recoge en la Sección anterior.

Como puede observarse, el incluir unas variaciones en los
parámetros eléctricos de las bobinas aisladas sı́ que repercute
en la eficiencia pero no significativamente ya que el cambio
es de 1.5%. A pesar del reducido valor de este cambio, sı́ que
debe considerarse cuando se trabaja con el cargador buscando
la máxima eficiencia de potencia ya que puede modificar el
punto óptimo de operación del mismo en algoritmos dinámicos
donde el control adapta su configuración ante condiciones de
desalineamiento [6]–[9].

V. CONCLUSIONES

La transferencia inalámbrica de potencia es una tecnologı́a
válida para facilitar el proceso de carga en los vehı́culos
eléctricos. En condiciones realistas, se espera que las bobinas
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TABLE II
MEDIDA DE INDUCTANCIA, RESISTENCIA E INDUCTANCIA MUTUA PARA

LAS BOBINAS PRIMARIA Y SECUNDARIA.

d [cm] 0 2 4 6 8 10
L1 [µH] 57.171 57.379 58.011 59.108 60.206 61.435
R1 [mΩ] 39.101 38.468 37.073 34.586 32.316 29.185
L2 [µH] 47.026 46.993 46.966 46.984 46.980 46.937
R2 [mΩ] 55.296 55.080 54.897 54.537 54.527 54.627
M [µH] 16.294 16.162 15.635 14.727 13.523 12.05

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
0.974

0.976

0.978

0.98

0.982

0.984

0.986

Eficiencia con variación en la inductancia y resistencia

Eficiencia sin variación en la inductancia y resistencia

Fig. 5. Análisis de eficiencia con y sin variación de los parámetros eléctricos
de las bobinas.

que forman el núcleo de estos sistemas no estén perfectamente
alineadas por lo que en este trabajo nos hemos planteado el
análisis de cómo afecta estas condiciones en la eficiencia del
cargador. Especı́ficamente, se ha valorado cómo las variaciones
de las autoinductancias y de las resistencias internas de las
bobinas (además de la inductancia mutua) hace variar la
eficiencia del cargador. Asumiendo un cambio conjunto de
estos parámetros en vez del procedimiento clásico que sólo
considera la variación de la inductancia mutua, se observa que
la eficiencia puede cambiar hasta un 1.5 %.

Como lı́neas de trabajo futuras, se analizará cómo afecta
la variación de estos parámetros en la implementación de
algoritmos de control que ajustan su configuración para que
el sistema funcione con máxima eficiencia incluso cuando hay
desalineamiento.
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Abstract—En este trabajo se presenta una estrategia de control
de un convertidor CC/CC boost del tipo interleaved utilizando
linealización por realimentación. La estrategia implementa con-
troladores independientes para lograr el balance de las corrientes
de rama y la regulación de la tensión de salida a través de un
esquema de control indirecto. La propuesta se verifica mediante
resultados de simulación sobre un convertidor boost de tres
ramas.

Palabras clave — linealización por realimentación, boost, in-
terleaved

I. INTRODUCCIÓN

En la actualidad los vehı́culos eléctricos (VE) a base de
baterı́as se han posicionado como una de las tecnologı́as
con mayor proyección para sustituir el transporte terrestre
con motores de combustión interna (MCI). Las caracterı́sticas
principales que promueven esta sustitución son la nula emisión
de gases tóxicos, bajos costos de mantenimiento del vehı́culo y
una gran eficiencia a la hora de transformar la energı́a eléctrica
almacenada en energı́a mecánica útil [1]. Sin embargo, las
principales limitaciones de los VE radican en sus altos costos,
elevados tiempos de recarga, baja autonomı́a del vehı́culo
a causa de una reducida capacidad de almacenamiento de
energı́a y una vida útil acotada de las baterı́as.

Para contrarrestar estas limitaciones se ha propuesto el uso
de sistemas hı́bridos de almacenamiento de energı́a (SHAE)
[2], [3], que combinan almacenadores de diferentes carac-
terı́sticas. El objetivo de un SHAE es lograr un intercambio de
energı́a con el sistema de tracción del VE que sea eficiente y
preservar a su vez la salud de los elementos más delicados
y costosos. En un VE a base de baterı́as, la hibridación

más simple se consigue con un elemento de caracterı́sticas
complementarias, como es el uso de ultracapacitores (UC).
Esta combinación resulta beneficiosa debido a la gran densidad
de energı́a de las baterı́as y a la alta densidad de potencia que
presentan los UC. En este esquema de almacenamiento, las
baterı́as proveen la energı́a media requerida por el sistema de
tracción, mientras que los UC entregan las demandas rápidas
y elevadas que se dan durante las aceleraciones y frenados.

Los convertidores de CC/CC cumplen un rol importante
en aplicaciones de VE [4], sobre todo cuando se combinan
almacenadores para conformar un SHAE. Se utilizan para
controlar el flujo de energı́a y adaptar niveles de tensión
entre los almacenadores y el bus de CC. Por tanto, en el
diseño y dimensionamiento de estos convertidores se deben
considerar múltiples exigencias: deben ser extremadamente
eficientes, robustos, poseer una alta densidad de potencia y
se debe mantener acotado el peso, el volumen y el costo.
Existen diferentes topologı́as de convertidores que cumplen
con estos requerimientos, pero la tendencia tecnológica con-
siste en utilizar convertidores multifásicos o interleaved [4]–
[6]. Un convertidor CC/CC interleaved está compuesto por
varias etapas de potencia en paralelo, con el objetivo de repartir
la corriente y reducir las pérdidas por conducción [7]. Esta
técnica de paralelizado puede ser aplicada a la mayorı́a de
las topologı́as de convertidores y en particular es fácilmente
aplicable a los clásicos convertidores no aislados, como el
convertidor reductor o buck, el elevador o boost, y otros. Las
ventajas de los convertidores CC/CC interleaved o multifase
son varias, principalmente en aplicaciones de baja tensión y
alta potencia: presentan bajo ripple de corriente y tensión de
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salida, lo que permite en cierta forma la reducción de los
elementos pasivos del convertidor como inductores y capaci-
tores, reducen el estrés en los semiconductores de potencia y
logran una alta densidad de potencia [8]. Todas estas ventajas
permiten que, con un diseño adecuado, el convertidor CC/CC
interleaved pueda ser más eficiente, más pequeño y en algunos
casos más económico.

El principal desafı́o que presenta esta clase de convertidores
está relacionado con el balance o ecualización de las corrientes
de fase. La ausencia de una estrategia de balance de corrientes
puede provocar una distribución desigual de las pérdidas del
convertidor y el consecuente estrés sobre las llaves semicon-
ductoras e incluso, para altos requerimientos de carga, ello
puede provocar daños en los dispositivos como consecuencia
de este desbalance.

En la bibliografı́a existen varias propuestas para lograr un
adecuado balance de corrientes en convertidores interleaved
[9]–[12]. Existen esquemas basados en técnicas de control
lineal aplicando, por ejemplo, controladores del tipo Propor-
cional - Integral (PI) [13]. En este caso, el diseño de las
ganancias se basa en el modelo de pequeña señal para un
determinado punto de operación y, en consecuencia, no puede
asegurarse un buen desempeño del controlador en puntos para
los que no fue diseñado. Existen propuestas que también
utilizan el modelo linealizado, como control predictivo basado
en modelo (MPC, del inglés Model Predictive Control) [14],
[15] y si bien se obtienen buenos resultados, esto se logra a
costa de una mayor complejidad de implementación.

Debido a la naturaleza no lineal de la mayorı́a de los
convertidores de potencia, generalmente es necesario utilizar
técnicas especı́ficas (no lineales) para esta clase de sistemas.
Las estrategias de control basadas modos deslizantes (MD)
resultan atractivas porque permiten obtener soluciones es-
pecı́ficas respecto al balance de corriente, mientras se logra
una reducción del ripple sin requerir costos computacionales
elevados [16]. En [10] se propone una estrategia para el
balance y la sincronización de corrientes que permite disminuir
el ripple de salida prescindiendo de un módulo PWM. En
[17] se utiliza un modulador PWM para lograr la disminución
del rizado de corriente y se utiliza el control por MD para
modificar el ciclo de trabajo de la señal de conmutación.
Por otra parte, la técnica de linealización por realimentación
es bien conocida y proporciona buenos resultados cuando se
aplica a convertidores CC/CC clásicos. Sin embargo no se
han encontrado trabajos dedicados a resolver el problema del
balance de corriente en convertidores boost interleaved usando
esta estrategia.

En este trabajo se presenta una estrategia de control para
un convertidor CC/CC boost del tipo interleaved utilizando
linealización por realimentación. La misma permite regular la
tensión de salida mientras que, al mismo tiempo, se realiza
el balance de corrientes de cada rama del convertidor. La
estrategia es robusta ya que propone el uso de controladores
independientes para cada rama, permitiendo el funcionamiento
en caso de falla de alguna de las fases. Mediante un análisis
de simulación se evalúa el desempeño de la estrategia y se

Fig. 1. Esquema de un convertidor boost interleaved de 3 ramas.

comprueba su robustez frente a diferentes condiciones de
funcionamiento y variaciones de parámetros.

La organización del trabajo es la siguiente: en la Sección II
se describe el modelo de un convertidor boost del tipo inter-
leaved; en la Sección III se propone una estrategia de control
indirecto de tensión con balance de las corrientes de ramas,
basada en linealización por realimentación; en la Sección IV
se presentan resultados de simulación, y en la Sección V se
brindan las conclusiones de esta propuesta.

II. MODELO DEL CONVERTIDOR

En la Fig. 1 se muestra el esquema de un convertidor CC/CC
boost del tipo interleaved de tres ramas. Cada rama está
constituida por dos llaves semiconductoras y una inductancia
Lj , donde el subı́ndice j = 1, 2, 3 representa el número de
ramas. Todas las etapas se conectan a un capacitor de salida
C y alimentan una carga resistiva R. El modelo dinámico
promediado del convertidor se puede escribir como sigue:

L1
diL1

dt
= E − voµ̄1, (1)

L2
diL2

dt
= E − voµ̄2, (2)

L3
diL3

dt
= E − voµ̄3, (3)

C
dv0
dt

= iL1 µ̄1 + iL2 µ̄1 + iL3 µ̄1 −
v0
R
, (4)

donde iLj
son las corrientes de inductor de cada rama, E es la

tensión de entrada y vo es la tensión de salida del convertidor.
Finalmente, µj y µ̄j = 1 − µj representan las señales de
control de las llaves inferiores y superiores de cada rama j,
respectivamente.

III. CONTROL INDIRECTO DE TENSIÓN Y BALANCE DE
CORRIENTES

Para el caso del convertidor considerado en este trabajo, se
desea cumplir con los siguientes objetivos de control:

• Regulación de la tensión de salida del convertidor a partir
de una referencia deseada.

• Balance de corriente entre las ramas; es decir, las corri-
entes que circulan por los inductores deben ser iguales.
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Con estos objetivos, en este trabajo se propone un control
indirecto de tensión donde se aplican controles en cascada o
anidados: tres controles internos e independientes de corriente
basados en la técnica de linealización por realimentación y un
lazo de control externo de tensión que genera la referencia
de corriente necesaria. Para diseñar el control de corriente de
cada rama se eligen las siguientes salidas:

ϕ1 = L1iL1
, (5)

ϕ2 = L2iL2
, (6)

ϕ3 = L3iL3 . (7)

Debe resaltarse que la selección del número de salidas es
debido a que el sistema dado por (1) - (4) posee tres entradas.
Derivando estas salidas respecto al tiempo se tiene:

ϕ̇1 = L1i̇L1
, (8)

ϕ̇2 = L2i̇L2 , (9)

ϕ̇3 = L3i̇L3 . (10)

El grado relativo de cada salida, ri, es igual a 1 (debido a
que las entradas de control aparecen en las primeras derivadas)
por lo que el grado relativo del sistema r = r1 + r2 + r3 =
3 < n = 4. Que el grado relativo sea menor que el orden del
sistema, n = 4, implica que existirá una dinámica interna, o
dinámica cero, precisamente la correspondiente a la tensión
de salida.

Se puede escribir el sistema en nuevas coordenadas como:

ϕ̇1 = w1, (11)

ϕ̇2 = w2, (12)

ϕ̇3 = w3. (13)

Este nuevo sistema es lineal donde w1, w2, w3 son las acciones
de control del sistema linealizado y pueden relacionarse con
las entradas originales del sistema no lineal usando (11) - (13)
y (1) - (3) de la siguiente manera:



w1

w2

w3


 =



E − vo
E − vo
E − vo


+



vo 0 0
0 vo 0
0 0 vo





µ1

µ2

µ3


 . (14)

De donde se pueden obtener las señales de control que
linealizan el sistema:


µ1

µ2

µ3


 =



(w1 − E + vo)/vo
(w2 − E + vo)/vo
(w3 − E + vo)/vo


 . (15)

Por otro lado, las acciones de control wj se definen como

wj = −kj(ϕj − ϕ∗
j ), (16)

lo que lleva a que las soluciones de las ecuaciones diferenciales
sean de la forma:

ij(t) = i∗j (1− e−t/kj ) + ij(0). (17)

De (17) se puede apreciar que la dinámica de primer orden de
las corrientes dependerán de las ganancias kj .

1) Dinámica cero: Debido a que el grado relativo es
3 (menor que el orden del sistema), debe comprobarse la
dinámica interna del sistema (dinámica cero), en este caso
la tensión del capacitor de salida. Si se considera que las
corrientes alcanzan su valor de referencia iL,j = i∗LT

/3, se
puede asumir que w1 = w2 = w3 = 0. Reemplazando
entonces las entradas dadas en (15) en el sistema original se
obtiene:

v̇o =
i∗LT

C

E

vo
− vo

CR
. (18)

La dinámica de la tensión de salida en torno a una condición
de equilibrio dada por Voeq =

√
ERi∗LT

, se obtiene de (18)
mediante linealización:

˙̃vo =
E

C Voeq

ĩ∗LT
− (i∗LT

E

C Voeq

2 +
1

CR
) ṽo, (19)

siendo ṽo e ĩ∗LT
las variaciones de pequeña señal de la tensión

y la corriente en torno al punto de operación, respectivamente.
La expresión (19) determina una condición de operación
estable para i∗LT

≥ 0 y Voeq
≥ 0, lo que siempre se cumple

en esta aplicación.
Para controlar la tensión de salida, en este trabajo se propone

una referencia de corriente de la forma:

i∗LT
= w4

vo
E

+
v2o
ER

. (20)

De esta manera, se linealiza la dinámica de vo, resultando de
la siguiente manera,

v̇o =
w4

C
, (21)

donde w4 es una entrada ficticia que se define en este caso
como

w4 = −k4(vo − v∗o)− k5

∫
(vo − v∗o)dt. (22)

Es importante resaltar que el diseño de este controlador está
sujeto a que la tensión de salida posea una respuesta lenta en
comparación con las dinámicas de las corrientes para que la
suposición iLj

= i∗LT
/3 sea correcta. Ello permite el diseño

del controlador del lazo externo mediante la cancelación de la
dinámica no lineal de la tensión. Por tanto, una cancelación
incompleta como resultado de variaciones paramétricas o en
las condiciones de operación, estará supeditada a la estabilidad
de la dinámica cero (19).

En la Fig. 2 se muestra la estructura del sistema de control
del convertidor, en conjunto con los bloques de linealización.

IV. RESULTADOS DE SIMULACIÓN

El control indirecto de tensión se implementó en simulación
mediante Matlab−Simulink utilizando ODE4 Runge Kutta con
un paso fijo de tf = 1µs y para los parámetros del convertidor
que se muestran en la Tabla I.

En la Fig. 3 se muestra la tensión de salida y las corrientes
de rama para una referencia de tensión v∗o = 30V para
t < 0.05s y de v∗o = 45V para t ≥ 0.05s. La figura
muestra la regulación de la tensión de salida sin error en
estado estable y una respuesta dinámica con un sobrepaso
de aproximadamente el 5% y tiempo de asentamiento de
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Fig. 2. Estructura del sistema de control con linealización por realimentación de un convertidor boost con interleaved.
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Fig. 3. Resultados de simulación para un cambio de referencia v∗o =
30V → v∗o = 45V en t = 0.05s con control indirecto de tensión: a) Tensión
de salida vo y b) corrientes de inductores iL1

, iL2
e iL3

.

ta = 30ms por diseño de k4 y k5. Las corrientes en los
inductores de cada rama se mantienen balanceadas durante
el transitorio e independientemente de las condiciones de
operación. En régimen permanente, para vo = v∗o = 30V con
iLj

= v∗o/(3ER) = 6.25A. En tanto que para v∗o = 45V,
iLj = v∗o/(3ER) = 14.06A.

Debido a que el control de tensión definido por (20) depende
del valor de la resistencia de carga R, se realizó una prueba de

TABLE I
PARÁMETROS DE SIMULACIÓN.

Parámetro Descripción Valor
E Tensión de entrada 24 V
R Resistencia de carga 2 Ω

C Capacitor de salida 4.7 mF
Lj Inductancia de rama 90 µHy
fs Frecuencia de conmutación 20 kHz

Control de corrientes (ϕj ) con j = {1, 2, 3}
kj Ganancia proporcional 3300

Control de tensión
k4 Ganancia proporcional 1.5
k5 Ganancia Integral 17
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Fig. 4. Resultados de simulación para un cambio de carga R = 2Ω →
R = 1.5Ω en t = 0.05s con control indirecto de tensión: a) Tensión de
salida vo y b) corrientes de inductores iL1

, iL2
e iL3

.

variación de la misma. En la Fig. 4 se muestran resultados para
un cambio de carga del convertidor de R = 2Ω → R = 1.5Ω
manteniendo una referencia de v∗o = 30V. Se observa que
el cambio de carga genera una caı́da en la tensión de salida
y que luego de un transitorio el controlador logra regular la
tensión correctamente. En la figura se verifica el balance de
las corrientes de rama durante el transitorio y frente al nuevo
requerimiento de carga.

En la Fig. 5 se muestran resultados de la estrategia en caso
de falla de una de las ramas. En este caso, se realiza una
prueba desactivando uno de los controladores de corriente para
emular esta condición. Nuevamente se aplica una referencia
de tensión de v∗o = 30V y en el instante t = 0.05s se
desactiva el controlador de la rama 3, indicado en la figura
como PWM3. Esto provoca una disminución repentina de
iL3 a cero, mientras que la tensión de salida presenta una
breve caı́da. Sin embargo, luego del transitorio el convertidor
logra regular la tensión de salida utilizando sólo dos ramas y
manteniendo las corrientes iL1

e iL2
balanceadas.

V. CONCLUSIÓN

En este trabajo se propuso una estrategia de control indirecto
de la tensión de un convertidor CC/CC boost interleaved de
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Fig. 5. Resultados de simulación para el caso de falla de una de las ramas
en t = 0.05s con control indirecto de tensión para v∗o = 30V : a) Tensión
de salida vo y b) corrientes de inductores iL1

, iL2
e iL3

.

3 ramas con balance de corriente. La estrategia consiste en
un único control de tensión y controladores independientes de
la corriente de inductor de cada rama implementados a través
de la técnica de linealización por realimentación. Se realizó
el análisis de estabilidad de la dinámica cero y se comprobó,
mediante resultados de simulación, el correcto balance de la
corriente y la regulación de la tensión de salida para cambios
de referencia y de carga. Además, se mostró que en caso de
falla de una de las ramas, el convertidor continúa regulando la
tensión de salida a la referencia deseada y mantiene el balance
de corriente de las ramas restantes.
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norberto.garcia@umich.mx

Alicia Triviño
(Dpto. Ingenierı́a Eléctrica)
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Abstract—La industria eléctrica se enfrenta a un reto extraor-
dinario en el siglo XXI para proveer la creciente demanda de
energı́a y al mismo tiempo controlar las emisiones de gases de
efecto invernadero. En este sentido, el concepto de una micro-
red eléctrica basada en fuentes renovables de energı́a representa
una solución factible para proveer la demanda de energı́a en
el futuro próximo, eliminar las emisiones de CO2, minimizar
la dependencia de combustibles fósiles y mejorar la eficiencia
y confiabilidad de la red eléctrica de potencia convencional.
Desde el sector investigador y docente, la micro-red constituye,
por tanto, un tema de actualidad. En este artı́culo se describen
dos proyectos de investigación orientados a la construcción de
micro-redes universitarias, que servirán de apoyo a los dos
ámbitos anteriores proporcionando una plataforma de pruebas
que facilite la ejecución de tareas eléctricas (operación y control
de micro-redes eléctricas) ası́ como de otras tareas complemen-
tarias (detección de ataques de ciberseguridad). En concreto, se
describe el proyecto Smart and Secure EV Urban Lab II, de la
Universidad de Málaga (España) y el proyecto de investigación de
la Universidad Michoacana de México. Ambos diseños cuentan
con generación fotovoltaica, cargadores de vehı́culos eléctricos,
sistemas de almacenamiento eléctrico e integración a red.

Index Terms—Micro-red, generación distribuida, almace-
namiento de energı́a, vehı́culos eléctricos.

I. INTRODUCCIÓN

El incremento en la demanda de energı́a ha generado
esfuerzos en todo el mundo para optimizar la producción,
transporte y distribución de la energı́a. En particular, la red
eléctrica requiere ser confiable, flexible e inteligente para
cubrir la demanda pico creciente y evitar interrupciones en
el suministro de energı́a. La red eléctrica inteligente es un
concepto que se ha creado para resolver varios problemas
de la red eléctrica y para dotarla de caracterı́sticas que la
permitan ser flexible e inteligente. La transformación de las
redes eléctricas modernas hacia redes eléctricas inteligentes se
logra mediante la incorporación de tecnologı́as de información
y comunicaciones para recolectar y usar información de forma
automatizada para la producción y el uso de energı́a eléctrica
en forma eficiente y confiable [1].

Para facilitar el control de las futuras redes eléctricas ası́
como para favorecer la generación distribuida, la red eléctrica

La colaboración de los autores ha sido promovida por RIEMOV (Red
Iberoamericana de Investigación en Electromovilidad), bajo el auspicio de
la Asociación Universitaria Iberoamericana de Postgrado.

del futuro estará compuesta de un gran número de micro-redes
colaborando y comunicadas para proveer energı́a eléctrica a
los consumidores de energı́a. El uso de un sistema adicional
de energı́a a escala menor operando en paralelo con la red
eléctrica tradicional o en forma aislada se le conoce como
micro-red [2]. La micro-red provee la infraestructura necesaria
para mejorar la eficiencia del consumo de energı́a de cargas
como edificios [3] y se espera un crecimiento importante del
despliegue de estos sistemas en la presente década, tal y como
se muestra en la Figura 1 de Navigant Research [4].

Fig. 1. Evolución estimada de la capacidad e inversión de micro-redes.

Las micro-redes usualmente incorporan diversos tipos de
fuentes de generación distribuida tales como generadores
fotovoltaicos, micro-turbinas y celdas de combustible de
hidrógeno. Además, la micro-red posee sistemas de almace-
namiento de energı́a distribuidos, convertidores de electrónica
de potencia, interruptores de transferencia, sistemas de comu-
nicación, sistemas de protecciones y un sistema de control
maestro o Energy Management System (EMS). Respecto a
las cargas, éstas pueden ser no controlables o controlables,
destacando en este último campo los vehı́culos eléctricos (VE).

Debido a sus numerosas ventajas, diversas universidades
en el mundo llevan experimentando desde hace varios años
con micro-redes inteligentes en sus campus universitarios y
las utilizan como instalaciones de prueba para estudiar la
integración y evaluación de nuevas ideas y tecnologı́as. El
British Columbia Institute of Technology (BCIT) se eligió
para ser la sede de la primera micro-red en Canadá [5]. Este
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proyecto se desarrolló en dos fases. La primera fase consistió
en modelar y simular el campus BCIT en una plataforma
de simulación en el dominio del tiempo. La segunda fase
de este proyecto consistió en la instalación de equipo de
medición, protección y control para llevar a cabo la detección,
aislamiento y restablecimiento de la micro-red posterior a una
falla. Los resultados de simulación realizados en la plataforma
de simulación PSCAD/EMTDC indicaron que el sistema de
gestión de la energı́a era eficiente, los controladores eran
rápidos y robustos, y el algoritmo de detección y eliminación
de fallas funcionaba correctamente.

La Universidad de California en San Diego (UCSD), gracias
a su relación con las compañı́as de suministro de energı́a
locales, ha creado una micro-red sostenible. Esta micro-red es
un sistema de 42 MW, donde el 85% de la energı́a generada
se utiliza para autoconsumo y el 15% restante para su im-
portación a San Diego Gas Electric. La micro-red de la UCSD
se alimenta con sistemas de generación distribuidos del tipo
solar ubicados al interior y exterior del campus universitario
[6]. Este proyecto demostró la viabilidad de alcanzar impor-
tantes ahorros económicos y objetivos ambientales, mientras
se mantiene la estabilidad de la red eléctrica.

En 2008, el Instituto de Tecnologı́a de Illinois (IIT) tomó la
iniciativa de construir una micro-red eficiente y con capacidad
de auto-protegerse. En este proyecto de investigación colab-
oraron varias entidades interesadas en implementar sistemas
energéticos inteligentes y confiables. La micro-red del IIT
consiste de un sistema de distribución altamente confiable
localizado en el campus principal en Chicago, turbinas de
24 MW, un sistema de monitorización de los controladores,
infraestructura de medición, tecnologı́a inalámbrica Zigbee,
sistema de almacenamiento de energı́a basado en baterı́as,
estaciones de recarga de vehı́culos eléctricos y un generador
eólico [7].

Por su parte, la Universidad de Savona en Italia inició
en el año 2010 un proyecto para construir una micro-red
inteligente. La creación de esta micro-red persigue alcanzar
resultados económicos y ambientales mediante la construcción
de una instalación de investigación, la optimización del uso
de la energı́a eléctrica y térmica en el campus y minimizar
las emisiones de CO2 [8]. Para alcanzar estos objetivos, la
micro-red se alimenta con micro-turbinas alimentadas con
gas natural, generación fotovoltaica, concentradores solares,
dos turbinas eólicas, sistemas de almacenamiento con baterı́as
de Sodio-Nikel, dos cargadores de vehı́culos eléctricos y
medidores inteligentes.

La micro-red Sendai, diseñada en 2004, opera en el campus
de la Universidad Tohoku Fukushi en la ciudad Sendai en
Japón. La micro-red Sendai posee fuentes de energı́a tales
como dos turbinas de gas, celdas de combustible de hidrógeno
y arreglos fotovoltaicos. La micro-red posee la capacidad de
proveer no solo electricidad sino también energı́a térmica
[9]. El 11 de marzo de 2011 Japón atestiguó uno de los
terremotos más devastadores con una magnitud de 9.0. Este
fenómeno causo efectos devastadores debido al colapso de
mucha infraestructura y plantas de generación. El suministro

de energı́a por parte del sistema eléctrico tradicional en los
alrededores de la micro-red Sendai no se restauró durante tres
dı́as. A pesar de las consecuencias del terremoto, la micro-
red Sendai abasteció de manera ininterrumpida a hospitales y
guarderı́as que dependı́an no solo del suministro eléctrico sino
también del suministro térmico. A partir de esta experiencia,
Japón decidió optar por la creación de varias micro-redes
con fuentes de energı́a diversificadas a lo largo del paı́s para
mantener el suministro de energı́a durante desastres naturales.

En la Universidad de Kookmin, se ha desarrollado una
herramienta denominada MDSTool, que consiste en un modelo
económico y de rendimiento para el análisis y planificación de
micro-redes y sistemas energéticos hı́bridos. El modelo prop-
uesto usa cuatro etapas para la planificación de una micro-red:
dimensionamiento óptimo de las tecnologı́as DER (Distributed
Energy Resources), análisis de producción energética, análisis
de viabilidad financiera y análisis de incertidumbre. Esta nueva
herramienta presenta ventajas con respecto a otros modelos
comerciales de planificación de micro-redes, ya que ofrece la
posibilidad de aplicar impuestos, modelos de depreciación o
leyes financieras especı́ficas a una región, ası́ como una var-
iedad de opciones para aplicar y analizar diversos incentivos
y polı́ticas en materia de energı́as renovables [10].

En la Universidad de Aalborg se propone una arquitectura
donde se incluye un controlador local que actúa directamente
sobre los componentes de la micro-red, como generadores
diésel, inversores, interruptores y cargas. Además, cuenta con
una comunicación bidireccional con el controlador central
de la micro-red. El controlador central requiere una base
de datos que almacene la información más relevante, que
posteriormente se pueda usar para el análisis de datos o
tareas de predicción. En cuanto al interfaz de usuario, se
proponen lenguajes de programación como C, C++, Python,
MATLAB o LabVIEW. La micro-red también está equipada
con una infraestructura avanzada de monitorización (AMI),
que permita recoger información y enviarla a un sistema de
almacenamiento denominado data concentrator [11].

Siguiendo el enfoque de las implementaciones anteriores,
la Universidad Michoacana de San Nicolás de Hidalgo (UM-
SNH) en México se ha propuesto la implementación de una
micro-grid en su Smart Campus para desplegar y verificar
técnicas relacionadas con el control eléctrico de estos sistemas.
Esta Universidad cuenta con experiencia en el modelado y
simulación de micro-redes eléctricas ya que desde hace diez
años se han desarrollado diversos proyectos con estudiantes de
posgrado de nivel maestrı́a y doctorado. Por ejemplo, en [12]
se aplica el método del mapa de Poincaré para determinar
la solución periódica de estado estable en parques “Custom
Power”. El modelo implementado del parque “Custom Power”
incorporó una celda de combustible de hidrógeno en lugar
de un generador diesel de respaldo. Además, se incorporaron
soluciones de electrónica de potencia del tipo STAT (Static) y
DVR (Dynamic Voltage Restorer) para proveer un suministro
eléctrico de alta calidad a los usuarios del parque. Por otra
parte, en [13] se propuso una micro-red eléctrica de CC
con presencia de generación distribuida solar fotovoltaica,
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Fig. 2. Topologı́a de la micro-red propuesta en la UMSNH.

una estación de recarga de vehı́culos eléctricos, cargas de
CC y conexión a la red eléctrica en CA. Los sistemas de
control de los convertidores de electrónica de potencia se
diseñan mediante un enfoque tipo “Droop”. Las simulaciones
se realizaron utilizando una plataforma de simulación de
transitorios electromagnéticos PSCAD/EMTDC.

Por otro lado, en la Universidad de Málaga (UMA) en
España también se está diseñando y desplegando en la ac-
tualidad una micro-red para su Smart Campus. El propósito
de esta red es probar técnicas de detección de amenazas y
ataques de ciberseguridad en las estaciones de carga eléctrica
de los VE. El enfoque interdisciplinar de este proyecto exige
la consideración de elementos adicionales, sobre todo de
medidores inteligentes o smart meters, para ası́ monitorizar
de manera continua el estado de la red.

El objetivo de este artı́culo es mostrar el diseño realizado
de estas dos micro-redes, para ası́ identificar pautas comunes
que puedan servir para el desarrollo de futuras micro-redes en
entornos universitarios.

El artı́culo se estructura como sigue. En las Secciones II
y III se describen el diseño llevado a cabo por UMSNH y
por UMA respectivamente. La Sección IV identifica puntos
en común y diferencias de ambas estructuras, relacionándolos
con los objetivos de los respectivos proyectos. Por último, la

Sección V resume las principales conclusiones de este trabajo.

II. DISEÑO DE LA MICRO-RED EN UMSNH

La topologı́a de la micro-red propuesta en la UMSNH se
describe en la Fig. 2. Se puede apreciar que la estructura
de la micro-red posee un bus externo de CA de 220V, un
bus de CC y un bus interno de CA de 220V. El bus de CA
externo permite el acoplamiento con la red de distribución
con la micro-red. Por su parte, el bus de CC permite la
incorporación de un conjunto de sistemas de generación,
sistemas de almacenamiento de energı́a y cargas que operan
en CC. Se puede apreciar en la Fig. 2 que al bus de CC se
conecta un sistema de generación fotovoltaico, un sistema de
generación basado en una celda de combustible de hidrógeno,
un sistema de almacenamiento de baterı́as Li-ion, un sistema
de almacenamiento de energı́a basado en supercapacitores
y cargadores de vehı́culos eléctricos. Finalmente el bus de
CA interno tiene como finalidad el proveer un suministro de
energı́a de alta calidad que estará respaldado por el bus de
CA externo y el bus de CC de la micro-red. De esta manera
las cargas que se alimentaran de dicho bus de CA interno
se beneficiarán del respaldo de la red de distribución sino
también de los sistemas de generación y de almacenamiento
de energı́a localizados en el bus de CC. El tipo de cargas que
se considerán son edificios, cargadores de vehı́culos eléctricos
y un generador de hidrógeno.

El acoplamiento de los buses de CA y CC de la micro-red
se realiza mediante rectificadores e inversores de electrónica
de potencia. Además, los sistemas de generación y almace-
namiento de energı́a se conectan al bus de CC a través de
convertidores de CC-CC bidireccionales. Además, la micro-
red se conecta a la red de distribución mediante un transfor-
mador.

A. Sistema de generación fotovoltaico

El generador fotovoltaico tendrá una potencia nominal de 5
kW con módulos fotovoltaicos de 325W. Un convertidor CC-
CC y un seguidor del punto de máxima potencia permitirán
acoplar el generador fotovoltaico al bus de CC de la micro-red.

B. Sistema de almacenamiento de H2

El sistema de almacenamiento de energı́a basado en
hidrógeno consiste de un generador de hidrógeno de 1 kW y
una celda de combustible de hidrógeno de 1 kW. El generador
de hidrógeno se encarga de transformar el agua en hidrógeno
gaseoso aplicando la energı́a proveniente del generador foto-
voltaico de la micro-red. Por lo tanto, la energı́a adicional que
no se pueda almacenar en el sistema de baterı́as se almacenará
en la forma de hidrógeno. El generador de hidrógeno operará
a 220V, 60 Hz y se alimentará del bus de CA interno de
la micro-red. De esta manera se garantizará que la energı́a
requerida para proveer el hidrógeno será producido con el gen-
erador fotovoltaico. El hidrógeno se convierte en electricidad
mediante una celda de combustible de hidrógeno usando el
principio de electrólisis inversa. La celda de combustible de
hidrógeno inyecta la energı́a generada mediante un convertidor
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de electrónica de potencia que garantiza la calidad de energı́a
suministrada.

C. Sistema de almacenamiento de baterı́as

Los sistemas de almacenamiento de energı́a basados en
baterı́as usadas de vehı́culos eléctricos se han identificado
como alternativas sustentables y accesibles en comparación
con las baterı́as nuevas. Esas baterı́as poseen alrededor de un
80% de su capacidad inicial y se pueden utilizar en soluciones
de almacenamiento de grandes cantidades de energı́a [14]. Con
el propósito de promover el desarrollo de soluciones avanzados
basadas micro-redes con un enfoque de responsabilidad ambi-
ental y social, en este proyecto se promueve el desarrollo de
sistemas de almacenamiento de energı́a basados en el reciclaje
de baterı́as de ion de litio. De esta manera, la micro-red
representa no solo en una plataforma para proveer energı́a de
alta calidad y sustentable, sino también se convierte en una
estructura de reciclaje. De hecho, los usuarios de la micro-red,
por ejemplo los propietarios de vehı́culos eléctricos, tendrán la
certeza que la energı́a requerida para propulsar sus vehı́culos
eléctricos provendrá de fuentes renovables de energı́a y, al
mismo tiempo, las baterı́as de sus vehı́culos eventualmente
podrán pasar a formar parte del sistema de almacenamiento
de energı́a de la micro-red cuando su vida útil en el vehı́culo
eléctrico llegue a su fin.

El sistema de almacenamiento de energı́a de la micro-
red esta constituido por un conjunto las baterı́as usadas,
controladores de eléctrica de potencia y el sistema de manejo
de baterı́as. Se utilizarán baterı́as usadas provenientes no solo
de vehı́culos eléctricos sino también de equipos eléctricos que
utilizan celdas de ion de litio. En el caso de baterı́as recicladas
provenientes de equipo electrónico se construirán paquetes de
baterı́as con un voltaje nominal de 48 V y usando circuitos
PCB y unidades BMS. En este proyecto se eligió el uso de
baterı́as de Ion-Litio basadas en la tecnologı́a LiNiCoMnO2 y
LiFePO4 ya que cumplen con las especificaciones anteriores
y representan en la actualidad la tecnologı́a más usada para el
desarrollo de vehı́culos eléctricos y de equipo electrónico.

D. Sistema de almacenamiento de super-capacitores

El sistema de almacenamiento de energı́a basado en baterı́as
tiene la finalidad de proveer energı́a a la micro-red bajo
condiciones de estado estable. Sin embargo, el uso de baterı́as
para alimentar cargas altamente fluctuantes puede degradar la
vida útil de la baterı́a. Esta desventaja de las baterı́as se puede
subsanar incorporando super-capacitores en la micro-red con
el propósito de proveer energı́a durante transitorios. Los super-
capacitores poseen una alta densidad de potencia, una moder-
ada densidad de energı́a y, por lo tanto, son adecuados para
aplicaciones de suministro de flujos de potencia transitorios
[15].

E. Estrategia de manejo de energı́a

La Representación Macroscópica Energética (RME) es una
descripción gráfica para la definición de los esquemas de con-
trol de sistemas energéticos complejos [16]. La representación

RME se basa en un principio de acción-reacción, lo cual
permite organizar el sistema como un conjunto de subsistemas
interconectados de acuerdo a la causalidad integral. Además,
el esquema de control se define directamente a partir de la
representación RME del sistema usando reglas de inversión.
La RME se utilizará en este proyecto para desarrollar la
estrategia de manejo de energı́a de la micro-red eléctrica
universitaria. En particular, la RME se usará para coordinar
la demanda de energı́a en el inversor hı́brido de la micro-
red eléctrica. La micro-red contendrá un generador distribuido
basado en generación fotovoltaica y un sistema hı́brido de
almacenamiento de energı́a basado en baterı́as de ion de litio,
super-capacitores y un generador de hidrógeno.

F. Sistema de medición y comunicaciones

Con el propósito de garantizar el monitoreo y control de
la microred se implementará un sistema de medición bidi-
reccional soportado por una infraestructura de comunicación
de alta velocidad. El objetivo del sistema de medición es
medir diversos parámetros de calidad de la energı́a al interior
de la microred. Por su parte, el sistema de comunicaciones
permitirá controlador de forma remota los diferentes sistemas
de generación, almacenamiento y cargas. Además, el sistema
de comunicación permitirá recolectar información que será
almacenada en bases de datos. Dicha información permitirá
conocer el estado de operación de la microred y desarrollar
algoritmos avanzados para el control de la micro-red.

III. DISEÑO DE LA MICRO-RED EN UMA

En la Universidad de Málaga se ha propuesto, a través
de un proyecto de investigación, el diseño e implementación
de una micro-red, situada en la Escuela de Ingenierı́as. El
objetivo principal de esta micro-red es realizar una gestión
inteligente de energı́a de una estación de carga de vehı́culos
eléctricos, que será sometida a diversas pruebas para identificar
los problemas de ciberseguridad a los que se exponen estos
equipos.

La arquitectura de la micro-red diseñada se puede observar
en la Figura 3. La micro-red se compone de un sistema de
generación solar fotovoltaica, acompañado de un sistema de
almacenamiento de baterı́as, ası́ como una conexión a la red
eléctrica. Estos tres elementos se conectarán conjuntamente
a un inversor, desde el que se gestionará la procedencia de
la energı́a que será suministrada a las cargas a través de una
aplicación web. Además, el sistema contará con la inclusión
de una serie de sensores inteligentes o Smart Meters, que
monitorizarán la energı́a existente en diferentes puntos de
la instalación. La estación de carga incluirá un total de dos
cargadores de vehı́culos eléctricos.

Como se puede comprobar en la Figura 3, en el sistema
existen dos buses principales de potencia: bus en corriente
continua CC y bus en corriente alterna AC. El bus en corriente
continua conformará la conexión tanto del sistema de baterı́as
como de los módulos fotovoltaicos con el inversor. Por otra
parte, el bus en corriente alterna será el encargado de conectar
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Fig. 3. Topologı́a de la micro-red propuesta en UMA.

el inversor con los cargadores de vehı́culos eléctricos, ası́ como
la conexión de la red eléctrica con el inversor.

A. Inversor

Tras analizar diferentes opciones, se ha optado por el uso del
inversor Huawei SUN2000 5KTL. Este modelo es un inversor
de conexión a red destinado a instalaciones de autoconsumo.
Debido a sus caracterı́sticas técnicas, permite la conexión
simultánea del sistema de generación fotovoltaica, el sistema
de baterı́as y la conexión con la red eléctrica. Además, cuenta
con una aplicación web denominada Fusion Solar que facilita
la gestión de la energı́a dentro del sistema, ası́ como la
monitorización de la misma.

B. Sistema de generación fotovoltaica

El sistema de generación fotovoltaica estará formado por
12 módulos Longi MONO PERC de 450 Wp, que entregarán
una potencia total de salida de 5.4 kW. Para realizar el
dimensionamiento se han considerado diversos factores, como
la potencia de carga de cada vehı́culo eléctrico y el presupuesto
total disponible, ası́ como la inclusión de un sistema de
baterı́as de respaldo y la conexión a la red eléctrica. Los
módulos irán dispuestos en una conexión serie-paralelo (6+6),
y se conectarán al inversor con sus respectivas protecciones.

C. Sistema de almacenamiento de baterı́as

Para el almacenamiento de baterı́as se ha optado por la
inclusión de tres módulos de 5kWh cada uno (formando
un total de 15 kWh), junto con un sistema de gestión de
baterı́as (BMS), compatible con el inversor Huawei citado
anteriormente. El dimensionamiento del sistema de baterı́as se
ha realizado de forma que sea capaz de suministrar la potencia
restante a las cargas en caso de que la potencia generada por
los módulos fotovoltaicos sea insuficiente.

D. Sistema de monitorización

Con el objetivo de monitorizar la energı́a del sistema, se
incluirán sensores inteligentes o Smart Meters en diferentes
puntos de la instalación. De esta forma, se ha optado por
la inclusión de vatı́metros bidireccionales inteligentes com-
patible con el inversor, modelo Huawei Smart Power Sensor
DDSU666-H. El protocolo de comunicación empleado por
estos sensores es Modbus RTU.

IV. COMPARATIVA

Desde el punto de la generación, se observa que en el
caso de la micro-red propuesta por la UMSNH se emplean
dos fuentes diferentes, que son un sistema de generación
fotovoltaico y un sistema de generación basado en una celda
de combustible de hidrógeno, ası́ como una conexión con
la red eléctrica. Realizando una comparativa con la solución
propuesta para la Universidad de Málaga, se observa que la
generación fotovoltaica es un elemento común, sin embargo,
mientras que UMSNH opta además por celdas de combustible
de hidrógeno, la UMA cuenta únicamente con un sistema de
generación, junto con una conexión a la red eléctrica que
servirá como respaldo constante al sistema de generación solar.

Por otra parte, se puede apreciar que en ambos proyectos se
utilizan baterı́as para desarrollar el sistema de almacenamiento
de energı́a. Mientras que el proyecto de la UMA se propone
el uso de un conjunto de paquetes de baterı́as compatibles
con el inversor seleccionado, en el proyecto de la UMSNH
se opta por incorporar una estrategia de reciclaje de baterı́as
usadas que permita aprovechar baterı́as de vehı́culos y equipo
eléctrico.

Respecto a las cargas, también se pueden observar difer-
encias, ya que mientras la UMSNH considera tanto la carga
de vehı́culos eléctricos como de edificios, en la UMA se
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TABLE I
COMPARATIVA ENTRE LAS SOLUCIONES PROPUESTAS POR UMSNH Y UMA.

Elemento del sistema UMSNH UMA

Generación de energı́a Generación solar, Celdas de combustible de H2 + Red Eléctrica Generación solar + Red Eléctrica

Almacenamiento Baterı́as usadas Li-ion, super-capacitores y H2 Baterı́as nuevas

Cargas Edificios y vehı́culos eléctricos Vehı́culos eléctricos

Control RME Fusion Solar

Monitorización Sistema de medición bidireccional Sensores inteligentes

prevé la conexión de únicamente dos cargadores de vehı́culos
eléctricos, sin considerar otros elementos.

En relación al control, existen dos opciones diferentes para
cada sistema. Por un lado, se encuentra la RME, empleada
por la UMSNH para coordinar la demanda de energı́a en el
inversor. Sin embargo, y aprovechando el modelo de inversor
empleado, en la UMA se hará uso de la aplicación web Fusion
Solar, que integrará tanto los datos proporcionados por el
inversor, como las mediciones llevadas a cabo por los sensores
inteligentes, a través de la cual se realizará la gestión de
energı́a.

Sobre la monitorización, se observa que ambas soluciones
persiguen el objetivo de tener un control sobre el sistema, aten-
diendo al estado en el que se encuentre en cada momento. En
la UMSNH se propone un sistema de medición bidireccional
soportado por una infraestructura de comunicación de alta
velocidad, mientras que en la UMA se harán uso de una serie
de sensores inteligentes o Smart Meters situados en diferentes
puntos de la instalación, cuyo protocolo de comunicación será
Modbus RTU, y cuyos datos serán accesibles a través de la
propia aplicación web del inversor, Fusion Solar.

Toda la comparativa se puede ver reflejada de forma breve
en la Tabla I.

V. CONCLUSIONES

El estudio y experimentación en micro-redes es una activi-
dad de interés en la actualidad tanto en el sector empresarial,
como en el investigador y docente. Por ello, múltiples univer-
sidades están desplegando este tipo de infraestructuras para
poder experimentar dentro de sus Campus. En este artı́culo, se
muestran dos diseños efectuados en la Universidad Michoa-
cana de México y en la Universidad de Málaga de España
con dos objetivos diferentes. Por un lado, la Universidad
Michoacana ha diseñado e implementado la red para probar
algoritmos de control y gestión de energı́a. Por otro lado, el
objetivo de la implementación de la UMA es analizar proble-
mas de ciberseguridad de cargadores de vehı́culos eléctricos en
microredes. A través de la descripción de ambas propuestas, se
han identificado punto comunes, que puede facilitar el diseño
de micro-redes por parte de otras instituciones a la vez que
favorece la potencial colaboración entre las dos Universidades
implicadas.
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Resumen—En este trabajo se propone una estrategia de
detección y localización de fallas en accionamientos eléctricos
para tracción que permite distinguir entre fallas en el sensor de
velocidad y en las llaves del inversor. Esta estrategia utiliza un
observador por modos deslizantes para generar y comparar sus
estimaciones con las señales medidas por un sensor de velocidad y
dos sensores de corriente para obtener las señales de diagnóstico
de fallas. A través de resultados de simulación se analiza la
sensibilidad del observador a las variaciones paramétricas y
del punto de operación. Además, se valida el desempeño de la
estrategia propuesta ante diferentes tipos de fallas, considerando
el comportamiento dinámico de un vehı́culo eléctrico.

Palabras Clave—Vehı́culo eléctrico, accionamiento eléctrico,
detección de falla, localización de falla, sensor de velocidad,
inversor.

I. INTRODUCCIÓN

Los Vehı́culos Eléctricos (VE) utilizan Accionamientos
Eléctricos (AE) para su tracción, compuestos generalmente
por una máquina eléctrica, un inversor, un sistema de control
y sensores [1]. Estos AE son susceptibles a diferentes tipos
de fallas [2], siendo las fallas en los sensores una de las
principales causas de pérdida de control de los AE [3]. Más
aún en el contexto automotriz donde las mediciones de los
sensores pueden corromperse o interrumpirse, provocando un
deterioro en el funcionamiento general del VE [4].

Particularmente, los sensores de velocidad se encuentran
expuestos a golpes, vibraciones y esfuerzos mecánicos, por
lo tanto las fallas se manifiestan con mayor frecuencia en este
tipo de sensor y en consecuencia han adquirido un tratamiento
importante en la literatura [5].

Este trabajo fue realizado gracias al financiamiento otorgado por el Con-
sejo Nacional de Investigaciones Cientı́ficas y Técnicas (CONICET), por la
Agencia Nacional de Promoción Cientı́fica y Tecnológica (ANPCyT) y la
Universidad Nacional de Rı́o Cuarto (UNRC).

Por esta razón, para evitar que las fallas en el sensor de velo-
cidad afecten el desempeño de control del AE, lo primero que
se debe realizar es detectar la falla para luego reconfigurar el
control. Generalmente se utilizan métodos basados en modelos
matemáticos que permiten estimar la velocidad. A partir de la
comparación entre la velocidad estimada y la medida se genera
una señal de residuo que permite diagnosticar la presencia
de fallas [6], [7]. Para estimar la velocidad en este tipo de
estrategias de detección de fallas pueden utilizarse diferentes
métodos, tales como los que utilizan en observadores de
alta ganancia [8], observadores adaptativos [9] y sistemas
adaptativos con modelos de referencia [10], entre otros.

Sin embargo, estas estrategias de estimación se basan en un
modelo idealizado de Motor de Inducción (MI) alimentado por
un sistema trifásico simétrico y balanceado. En consecuencia,
si ocurre una falla en una llave del inversor se producen
incrementos en los errores de estimación que afectan la señal
de residuo, provocando diagnósticos incorrectos [11]. Por otra
parte, en muchas propuestas de Sistemas de Control Tolerantes
a Fallas (SCTF) en sensores de velocidad, la velocidad estima-
da se utiliza para hacer la reconfiguración del lazo de control
cuando se detecta una falla, reemplazando la señal del sensor
por la estimación para mantener el AE en funcionamiento. En
este tipo de SCTF, un diagnóstico incorrecto debido a una falla
en el inversor puede ser más perjudicial para el desempeño
del control que la presencia de la falla en el AE [12]. Si bien
se han propuesto diferentes estrategias para el diagnóstico de
fallas en las llaves del inversor (transistores) de un AE [13],
[14], éstas no permiten diferenciar si las fallas se producen en
un sensor de velocidad o en las llaves.

Por lo tanto, en este trabajo se propone una estrategia de
Detección y Localización de Fallas (DLF) en AE para tracción
que permite distinguir entre fallas en el sensor de velocidad y
fallas en las llaves del inversor. La estrategia está basada en
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un Observador por Modos Deslizantes (OMD) que estima las
corrientes del estator y la velocidad angular del rotor. Estas
estimaciones se utilizan para generar los residuos que mediante
una etapa de post-procesamiento permiten diagnosticar las
fallas. A partir de resultados de simulación se demuestra
que las señales de diagnóstico obtenidas permiten localizar
el origen de la fallas y evitar falsas alarmas.

El resto del trabajo se organiza de la siguiente manera. En
la sección II se describe el modelado matemático del VE y
del AE. Luego, en la sección III se describe la estrategia de
DLF propuesta. Finalmente, en la sección IV se muestran los
resultados de simulación.

II. MODELADO DEL SISTEMA BAJO ESTUDIO

Esta sección describe el modelo del VE y de su AE
de tracción. Además, se describe el observador usado para
detectar y localizar las fallas.

II-A. Modelo del vehı́culo eléctrico

Se utiliza un modelo que considera la dinámica longitudinal
de un VE con tracción trasera, basado en [15]. Este modelo
considera la transferencia de carga entre los ejes, una pendiente
en la carretera, un modelo de neumático y las fuerzas de
rozamiento para obtener la velocidad longitudinal del chasis.
A partir de estas consideraciones, la dinámica del vehı́culo se
expresa como:

v̇x =
1

m
[2Fxr + 2Fxf − Fa −m g sin(θ)] (1)

ω̇wk =
1

Jk
(Tk − rFxk − σωωwk) (2)

donde k ∈ {r, f} es un subı́ndice que denota trasero y delan-
tero, respectivamente; vx, ωwk, Fxk, Tk, Jk, σω representan
la velocidad longitudinal del VE, la velocidad angular de la
rueda, las fuerzas de tracción, el par aplicado a los ejes de las
ruedas, la inercia de las ruedas y el coeficiente de rozamiento
viscoso del eje de la rueda, respectivamente. El parámetro
m representa la masa del vehı́culo; g la aceleración de la
gravedad; θ la pendiente de la carretera y r el radio de las
ruedas.

La fuerza de resistencia aerodinámica Fa se modela según
se describe en [15]. Las fuerzas de tracción Fxk se obtienen a
partir de un modelo estático de neumático propuesto en [16].

II-B. Modelado del accionamiento eléctrico

Para traccionar el VE se utiliza un AE con MI operado a
través de un Control Orientado por el Campo (COC), tal como
se muestra en la Fig. 1. Este COC utiliza como entradas las
mediciones de la velocidad del rotor ωr y las corrientes del
estator ia e ib. A partir de estas mediciones se obtienen las
corrientes directa y en cuadratura, id e iq , y una estimación
de la posición de flujo del rotor ρ̂, mediante un estimador
de posición de flujo estándar, representado por el bloque
EPFR [17]. Estas señales se utilizan en los lazos de control
dentro del COC para obtener las tensiones de referencia u∗

α y
u∗
β utilizadas para la conmutación de las llaves del inversor

y como señales de entrada del OMD. A continuación se
describen las partes mencionadas.

El modelo del MI se describe en un marco de referencia
estacionario, denotado por (α, β), de la siguiente manera:

ẋ = A (ωr)x+Buαβ

y = Cx (3)

donde,

A (ωr) =




−a 0 bc bωr

0 −a −bωr bc
Lmc 0 −c −ωr

0 Lmc ωr −c


 ; B =




d 0
0 d
0 0
0 0


 ;

C =

[
1 0 0 0
0 1 0 0

]
; (4)

a =
1

σLs

(
Rs +

L2
m

L2
r

Rr

)
; b =

Lm

σLsLr
;

c =
Rr

Lr
; d =

1

σLs
; σ = 1− L2

m

LsLr
.

Aquı́, x = [iα, iβ , λα, λβ ]
T representa las corrientes del

estator y los flujos del rotor, y = [iα, iβ ]
T representa las

corrientes del estator, uαβ = [uα, uβ ]
T representa las tensio-

nes de estator, R y L representan resistencias e inductancias,
respectivamente. Los subı́ndices s, r y m representan variables
relacionadas con el estator, el rotor y mutuas, respectivamente;
y ωr representa la velocidad angular del rotor.

El par generado por el motor se puede expresar como:

Tm =
3

2

P

2

Lm

Lr
(λαiβ − λβiα) (5)

donde P representa el número de polos.
El acoplamiento de los modelos del AE y del VE se realiza

utilizando las siguientes expresiones:

ωr = nt ωwr, Tm =
Tr

ntet
, (6)

donde nt es la relación de transmisión y et es la eficiencia
de transmisión.

El inversor, ilustrado en la Fig. 1, se modela utilizando
transistores ideales. La tensión de salida se obtiene utilizando
una modulación vectorial (SVPWM) con una frecuencia de
conmutación de 10 kHz, considerando constante la tensión
del DC-link.

El OMD propuesto se basa en el modelo del MI (3) y se
describe en la Fig. 2 [18]. A partir de las tensiones de control
u∗
α, u∗

β y las corrientes medidas iαβ = [iα iβ ]
T , se estiman

las corrientes del estator îαωβω =
[
îαω îβω

]T
, los flujos del

rotor λ̂αω , λ̂βω; y la velocidad angular del rotor, ω̂r.
La estimación de velocidad se obtiene a partir de una

función discontinua:

ω̂r = K signo (Ŝn) (7)

donde Ŝn =
(
îβω − iβ

)
λ̂αω −

(
îαω − iα

)
λ̂βω representa la

superficie de deslizamiento del observador y K una ganancia
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îαωβω

COC

ωr

ia

ib

MI

S+

a
S+

b S+

c

S−

a
S−

b
S−

c

DC-link

a b c Inversor

Fig. 1. Accionamiento eléctrico de tracción con estrategia de DLF en sensor de velocidad y llaves del inversor.
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Fig. 2. Observador por modos deslizantes.

positiva lo suficientemente grande como para asegurar la con-
vergencia del observador. Luego, las estimaciones obtenidas
del OMD son utilizadas por la estrategia de DLF que se
describe a continuación.

III. ESTRATEGIA DE DETECCIÓN Y LOCALIZACIÓN DE
FALLAS

La estrategia de DLF se conforma por una etapa de ge-
neración de residuos y otra de post-procesamiento, tal como
se ilustra en la Fig. 3. Como se puede observar, la estrategia
utiliza como entradas los valores medidos de las corrientes iα
e iβ y la velocidad angular del rotor ωr. Además, utiliza los

valores estimados de îαωβω =
[
îαω îβω

]T
y ω̂r, obtenidos

del OMD. A partir de estas señales se generan los residuos
ri y rω descriptos mediante las siguientes ecuaciones:

ri =

√(
îαω − iα

)2

+
(
îβω − iβ

)2

2 inom
(8)

rω =
|ω̂r − ωr|
ωrnom

(9)

iα

DLF

rω

ri

Fω

Fi

POST

PROCESAMIENTO

iβ

îαω

îβω

POST

PROCESAMIENTO

√

ωr

ω̂r

x
2

x
2

1/2inom

1/ωrnom|x|

Generación de

residuos

Fig. 3. Estrategia de detección y localización de fallas propuesta.
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Fig. 4. Etapa de post-procesamiento.

donde inom, que representa la corriente nominal, y ωrnom ,
que representa la velocidad nominal del rotor, se utilizan para
normalizar los residuos.

Luego, los residuos obtenidos a partir de (8) y (9) pasan
a través de una etapa de post-procesamiento (ver Fig. 4),
a fin de reducir sus oscilaciones y eliminar posibles ruidos.
Para esto, se utiliza un detector de envolvente compuesto
por un filtro pasa bajas (FPB), un saturador y un limitador
asimétrico de pendiente [19]. El limitador de pendiente tiene
una velocidad de subida ilimitada y una velocidad de bajada
limitada. Esta velocidad de bajada se establece a partir de una
relación de compromiso entre el nivel de rizado obtenido y
el tiempo que debe transcurrir para retornar a la condición
de funcionamiento normal, en el caso de que el sistema se
restablezca de una condición de falla. Finalmente, cada residuo
obtenido se comparan con un nivel de umbral para realizar el
diagnóstico para generar las señales Fω y Fi. Para el residuo
rω se establece un umbral thω y para el residuo ri se establece
un umbral thi.

De esta manera, cuando se produce una falla en el sensor
de velocidad, la diferencia entre ωr y ω̂r se incrementa y por
lo tanto el residuo rω aumenta, supera el nivel de umbral thω

y produce la activación de la señal de falla Fω .
Por otro lado, cuando se produce una falla en las llaves del
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Tabla I
DLF EN SENSOR DE VELOCIDAD Y LLAVES DEL INVERSOR

Fω Fi Diagnóstico
0 0 Condición normal
1 0 Falla en sensor de velocidad

X∗ 1 Falla en inversor
∗X indica que el valor lógico es irrelevante.

Tabla II
CARACTERÍSTICAS Y PARÁMETROS DEL MI

Potencia nominal 3 kW
Frecuencia nominal 50Hz

Tensión de lı́nea nominal 48,5V
Velocidad nominal 1410RPM

Rs 0,0288Ω Rr 0,0384Ω
Ls,Lr 0,0041H Lm 0,0039H

P 4 J 0,0294 kgm2

inversor, el observador deja de estimar correctamente porque
las tensiones de referencia u∗

α y u∗
β difieren de las tensiones

que proporciona el inversor. Por lo tanto, la diferencia entre
îαω e iα y entre îβω e iβ se incrementa, lo que produce el
incremento del residuo ri y la activación de la señal de falla
Fi. Sin embargo, la estimación de velocidad también se ve
afectada y puede suceder que el residuo rω se incremente y
produzca la activación de la señal de falla Fω . Por esta razón,
la identificación del origen de la falla se realiza en base a las
señales activadas, de acuerdo a la Tabla I.

Cabe mencionar que esta estrategia de DLF no permite
localizar las llaves del inversor bajo falla. Sin embargo, una
vez que se identifica que la falla es en el inversor, es posible
utilizar alguna de las estrategias de la literatura para realizar
la localización [13], [14].

IV. RESULTADOS DE SIMULACIÓN

En esta sección se presentan los resultados de simulación
obtenidos para validar la estrategia de DLF propuesta. Para
esto, se implementó el AE para tracción descripto en la Fig. 1
en un entorno de simulación MATLAB/Simulink utilizando un
método de resolución de paso variable TR-BDF (ode23tb2). El
lazo de control y de DLF se implementó en tiempo discreto,
con una frecuencia de muestreo de 10 kHz. Los parámetros del
VE fueron tomados de [15], mientras que las caracterı́sticas y
parámetros del MI se listan en la Tabla II.

Para determinar la efectividad de la estrategia de DLF
propuesta se realizaron ensayos en tres escenarios diferentes:
variaciones paramétricas y del punto de operación para la
determinación de umbrales, falla en el sensor de velocidad
y fallas en diferentes llaves del inversor. A continuación, se
muestran los resultados obtenidos.

IV-A. Metodologı́a para la determinación de los umbrales

Se realizaron ensayos de simulación considerando varia-
ciones del par de carga, de velocidad y paramétricas del MI
con el fin de analizar los niveles de residuo cuando el sensor
de velocidad y el inversor se encuentran sanos. Los valores
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máximos alcanzados en estos ensayos sin fallas se utilizan
para definir los niveles de umbral de la estrategia de DLF con
el fin de evitar falsos diagnósticos.

Los resultados obtenidos se muestran en la Fig. 5. Con
el fin de analizar las variaciones del punto de operación, en
este ensayo no se considera el modelo de VE y el par de
carga es impuestos durante la simulación. Como se puede
apreciar en la Fig. 5(a) y Fig. 5(b), el MI arranca desde una
velocidad cero en vacı́o y en t = 0.8 s alcanza la velocidad
nominal. Luego, en t = 1 s, el par de carga aumenta a 1 pu
hasta t = 2.8 s y luego reduce a 0.6 pu. Posteriormente, en
t = 3 s disminuye la velocidad del MI a 0.5 pu. Respecto
a las variaciones paramétricas, el ensayo inicia con valores
nominales en el modelo del MI, luego, en t = 1.4 s se realiza
un incremento de la resistencia del estator en un 50% hasta
t = 1.8 s, momento en el que retorna a su valor nominal.
Luego, en t = 2 s se realiza un incremento del 50% de la
resistencia del rotor hasta t = 2.6 s, ver Fig. 5(c).

En la Fig. 5(d) y Fig. 5(e) se muestran los residuos para las
llaves del inversor ri y sensor de velocidad rω , respectivamen-
te. Debe distinguirse que estos residuos se representan de dos
formas diferentes. En linea de trazo continuo se muestran los
residuos antes de la etapa de post-procesamiento (ri y rω) y en
lı́neas de punto los residuos luego del limitador de pendiente
(r′i y r′ω), ver Fig. 4.

En la Fig. 5(d) se puede observar que el residuo ri presenta
un pico máximo de 0.38 pu en t = 0.3 s debido a las
variaciones de velocidad y otro valor máximo local de 0.18 pu
en t = 2.5 s debido a las variaciones de Rr. Por otro lado, el
residuo rω presenta un pico máximo de 0.27 pu en t = 0.3 s
debido a las variaciones de velocidad y de 0.024 pu en t = 2.2 s
debido a las variaciones de Rr, ver Fig. 5(e). A partir de
los valores máximos obtenidos de los residuos bajo el ensayo
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Fig. 6. Falla por desconexión del sensor de velocidad. (a) Corrientes de fase
ia, ib e ic. (b) Par motor Tm. (c) Velocidad de la rueda ωwrr y del vehı́culo
vx. (d) Residuo para las llaves del inversor ri. (e) Señal de falla para las
llaves del inversor, Fi. (f) Residuo de velocidad rω . (g) Señal de falla de
velocidad, Fω .

descripto, se definieron los niveles de umbral thi = 0.75 pu
para el residuo ri y thω = 0.55 pu para el residuo rω .

IV-B. Análisis de falla en sensor de velocidad

Se presentan los resultados de simulación obtenidos cuando
se aplica una falla de desconexión del sensor de velocidad
en t = 0.01 s, cuando el AE se encuentra traccionando al
VE, funcionando a una velocidad de 1 pu sobre una rampa
ascendente con 5◦ de pendiente.

En la Fig. 6(a) se puede observar que luego de ocurrida la
falla, se produce un incremento transitorio de las corrientes de
fase. Este efecto en las corrientes produce la disminución y
oscilación del par desarrollado que alcanza valores negativos,
con un valor pico de aproximadamente -0,25 pu, ver Fig. 6(b).
En la Fig. 6(c) se observa que debido a las fuerzas de
rozamiento entre el neumático y el suelo, se presenta una
diferencia en régimen permanente entre la velocidad de la
rueda ωwrr y la velocidad del vehı́culo vx antes de la falla.
Cuando se produce la falla del sensor, la velocidad de la rueda
ωwrr disminuye con un comportamiento oscilatorio similar al
par desarrollado mientras que la velocidad del vehı́culo vx
disminuye sin oscilaciones apreciables. Esto se debe a que
el VE tiene una inercia lo suficientemente grande como para
filtrar las oscilaciones de par.

Por otro lado, se puede observar en la Fig. 6(d) que el
residuo para las llaves del inversor ri presenta un valor de
aproximadamente 0.1 pu y que a pesar de manifestarse la
falla en el sensor de velocidad este residuo no supera el valor
de umbral thi. Mientras que el residuos de velocidad rω que
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Fig. 7. Falla en la llave S+
a del inversor. (a) Corrientes de fase ia, ib e ic.

(b) Par motor Tm. (c) Velocidad de la rueda ωwrr y del vehı́culo vx. (d)
Residuo para las llaves del inversor ri. (e) Señal de falla para las llaves del
inversor, Fi. (f) Residuo de velocidad rω . (g) Señal de falla de velocidad, Fω .

se muestra en la Fig. 6(e), supera el valor de umbral 4 ms
después de ocurrida la falla y produce la activación de la
señal de falla Fω . Cabe mencionar que cuando se producen
fallas en el sensor de velocidad, el desempeño del control
del AE se ve afectado, sin embargo el OMD sigue estimando
correctamente. Por esta razón, al diagnosticar una falla en el
sensor de velocidad, los SCTF pueden reemplazar la medición
por la estimación para mantener el desempeño de control del
AE.

IV-C. Análisis con fallas simples y múltiples en el inversor

En las Fig. 7 y 8 se muestran los resultados de simulación
obtenidos cuando se produce una falla simple en la llave S+

a

y fallas simultáneas en las llaves S+
a y S−

b , respectivamente,
bajo las mismas condiciones de operación que en el ensayo
de la sección previa, pero sin fallas en el sensor de velocidad.

Si se analiza el caso de falla simple en las llaves del inversor,
se puede ver en la Fig. 7(a) que luego de manifestarse la falla,
el semiciclo positivo de la corriente de fase ia se hace igual a
cero debido a la llave que se encuentra bajo falla. A partir de
este instante, el par desarrollado que se muestra en la Fig. 7(b),
empieza a oscilar con una disminución de su valor medio a
0.3 pu aproximadamente. Como resultado de estas variaciones
de par, en la Fig. 7(c) se puede ver que ωwrr, disminuye
con un comportamiento oscilatorio mientras que vx también
disminuye debido a la falla.

Por otro lado, como se muestra en la Fig. 7(d), el residuo ri
se incrementa y supera el umbral thi luego de 6 ms de ocurrida
la falla, lo que produce la activación de la señal de falla Fi.
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Además, debido a que el observador comienza a estimar de
manera incorrecta, en la Fig. 7(e) se muestra que el residuo
rω también se incrementa y supera el umbral thω , activando
la señal de falla Fω luego de 20 ms de ocurrida la falla.

En base a los resultados obtenidos, se puede determinar que
a partir del uso del residuo ri es posible diagnosticar una falla
en el inversor mientras que si no se dispusiera del mismo,
ocurrirı́a un diagnóstico incorrecto de falla en el sensor de
velocidad.

Los efectos producidos en el AE cuando se producen fallas
simultáneas en las llaves S+

a y S−
b del inversor se muestran

en la Fig. 8. Como se puede apreciar en la Fig. 8(a), luego de
la falla, se rectifica el semiciclo positivo de la corriente ia y
el semiciclo negativo de la corriente ib. Como consecuencia,
el par que se muestra en la Fig. 8(b) presenta oscilaciones y
su valor medio disminuye a 0.2 pu. La velocidad ωwrr que
se muestra en la Fig. 8(c) disminuye con un comportamiento
oscilatorio mientras que la velocidad vx también disminuye.

Por otro lado, como se muestra en la Fig. 8(d), el residuo
ri supera el umbral thi luego de 9 ms de ocurrida la falla,
lo que produce la activación de la señal de falla Fi. Además,
tal como en el caso anterior, el residuo rω también supera el
umbral thω y activa la señal de falla Fω , ver Fig. 8(e).

Cabe mencionar, que para el caso de fallas simultáneas en
las llaves S+

a y S−
b , se manifiesta en el VE efectos similares

al caso de una falla simple S+
a , pero el par desarrollado

disminuye en mayor medida. Además, tal como en el caso
de falla simple, a partir del uso del residuo ri es posible
identificar que la falla se produce en el inversor. En base a

los resultados obtenidos se desprende que la utilización de
la señal Fi permite evitar un falso diagnóstico de falla en el
sensor de velocidad cuando se produce una falla en el inversor.
Esto representa un aporte a la literatura respecto a estrategias
de DLF basadas en el modelo, debido a que el diagnóstico
adecuado permite tomar las decisiones correctas para realizar
la reconfiguración en un SCTF [12].

V. CONCLUSIONES

En este trabajo se desarrolló una estrategia de DLF en
sensor de velocidad y llaves del inversor para un AE de
tracción con MI. Se utilizó un OMD basado en el modelo
del MI para generar los residuos sensibles a las fallas. Se
mostraron resultados de simulación respecto al desempeño de
la estrategia de DLF ante variaciones paramétricas, fallas de
desconexión del sensor de velocidad y fallas en las llaves del
inversor para demostrar los efectos sobre la dinámica del AE
de tracción y sobre los residuos obtenidos. Se demostró que
es posible definir un umbral que permita detectar las fallas
y evitar un falso diagnóstico ante diferentes condiciones de
funcionamiento. Además, se mostró que la estrategia propuesta
permite distinguir entre las fallas en el sensor de velocidad y
las fallas en el inversor, evitando que se produzcan diagnósti-
cos incorrectos.

Como trabajo futuro se propone incluir a la estrategia de
DLF propuesta un algoritmo que permita localizar la llave
bajo falla cuando se diagnostica una falla en el inversor.
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Resumen—En las últimas décadas, han comenzado a tener
relevancia los vehı́culos eléctricos como medio de transporte,
principalmente debido a factores económicos, tecnológicos y
medioambientales. Sin embargo, uno de los principales desafı́os
que tienen los vehı́culos eléctricos para su consolidación en el
mercado, es reducir su elevado costo inicial, que es notoriamente
mayor al de un vehı́culo tradicional.

Teniendo en cuenta que gran parte de este costo se debe a la
baterı́a y que el aumento de la cantidad de vehı́culos eléctricos
implicará realizar un tratamiento adecuado de estas, resulta
de gran interés el estudio de su reutilización. De ser posible
la reutilización de las baterı́as, no solo se podrı́a reducir el
costo inicial de los vehı́culos eléctricos, sino también el impacto
ambiental de los mismos y sus desechos.

Además, las baterı́as de los vehı́culos eléctricos son reemplaza-
das cuando alcanzan el 80 % de su capacidad original, por lo que
las mismas se pueden emplear de forma exitosa en aplicaciones
con una baja tasa de consumo de corriente, como por ejemplo
en el almacenamiento estacionario de energı́a.

En este artı́culo se presentan los resultados obtenidos en el
marco de un proyecto de tesis de grado, en el que se ensayaron
celdas cuyo cátodo es un compuesto de Litio - Fosfato de Hierro
(LiFePO4) provenientes de una baterı́a dañada de un vehı́culo
eléctrico, con el objetivo de identificar las celdas potencialmente
reutilizables y a partir de ellas construir una nueva baterı́a.

Index Terms—Baterı́as de Litio-ion, reutilización, segunda
vida, electromovilidad.

I. INTRODUCCIÓN

En la historia del automóvil han sido varias las tecnologı́as
que han competido por el dominio de la industria automotriz.
Los primeros vehı́culos eléctricos funcionales surgieron en
el siglo XIX, pero por razones prácticas y económicas, los
vehı́culos con motores de combustión interna han dominado
el mercado durante prácticamente todo el siglo pasado. Sin
embargo, actualmente el uso de vehı́culos de combustión frente
a los eléctricos está siendo reconsiderado [1].

El factor económico es uno de los motivos con más peso
en dicha transición, ya que el costo operativo de un vehı́culo
eléctrico es menor que el de uno con motor de combustión.

Otro factor que motiva la transición son los avances tec-
nológicos en las baterı́as y sistemas de carga rápida, que han
permitido aumentar la autonomı́a de los vehı́culos eléctricos.

El factor medioambiental también constituye un motivo
crucial en la transición hacia los vehı́culos eléctricos, ya que
actualmente gran parte de los gases de efecto invernadero
emitidos hacia la atmósfera provienen del sector transporte. En
el caso puntual de Uruguay, en el año 2020 el sector transporte
representó el 56 % de las emisiones de gases de efecto inver-
nadero [2]. Considerando que actualmente la matriz eléctrica
de Uruguay se basa casi en su totalidad en generación eólica
e hidráulica [3], desde el punto de vista medioambiental, Uru-
guay representa un escenario ideal para impulsar la movilidad
eléctrica, ya que se reducirı́an considerablemente las emisiones
de gases de efecto invernadero.

Sin embargo, una de las principales desventajas de los
vehı́culos eléctricos es su elevado costo inicial, que es noto-
riamente mayor al de un vehı́culo de combustión tradicional.
Gran parte de este elevado precio se debe a la baterı́a del
vehı́culo y se incrementa conforme aumenta la autonomı́a [4].
Además, una vez que los vehı́culos eléctricos se introduzcan
de forma masiva en los mercados, es muy importante realizar
un tratamiento adecuado de las baterı́as que han llegado al fin
de su vida útil. Considerando que generalmente estas baterı́as
son cambiadas cuando llegan al 80 % de su capacidad inicial,
resulta de gran interés el estudio de la reutilización y reciclado
de las mismas, tanto para disminuir el costo de los vehı́culos
como también el impacto ambiental de los mismos.

De esta manera, el presente artı́culo trata sobre un proyecto
de tesis de grado en el que se buscó diseñar y realizar una
serie de ensayos a celdas de LiFePO4 provenientes de una
baterı́a dañada de un vehı́culo eléctrico. Con dichos ensayos
se buscó determinar el estado de degradación de cada celda
e identificar las potencialmente reutilizables para formar una
nueva baterı́a con las mismas. El pack de baterı́as construido
a partir de las celdas reutilizadas también es ensayado para
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determinar sus caracterı́sticas y sus posibles aplicaciones en
electromovilidad o uso estacionario.

Este trabajo se desarrolló en el marco del Proyecto
ANII FSE S 2020 1 165336, “Segundo uso de baterı́as de
vehı́culos eléctricos”, el cual es financiado por la Agencia
Nacional de Investigación e Innovación (ANII) de Uruguay.

II. ESTADO DEL ARTE

II-A. Baterı́as de litio-ion

Las baterı́as de litio-ion surgieron en la década del 90, pri-
meramente como baterı́as secundarias destinadas a dispositivos
electrónicos portátiles y luego se extendieron rápidamente a
diversas aplicaciones [5]. Ventajas como su elevada energı́a
especı́fica (Wh/kg), elevada densidad de potencia (W/l), mı́ni-
mo efecto memoria, gran cantidad de ciclos de vida y baja
tasa de autodescarga, han convertido a las celdas de litio-ion
como una de las tecnologı́as actualmente más utilizadas para
baterı́as destinadas a electromovilidad. Sin embargo, una de
las principales desventajas de estas celdas es que, debido a
su quı́mica, son más inseguras que otras tecnologı́as, lo que
requiere el uso de un circuito auxiliar de gestión y control de
carga y descarga (también conocidos como o, en inglés, battery
management system (BMS) para mantener un funcionamiento
seguro [6].

Las celdas de litio-ion están compuestas por un ánodo
(electrodo negativo), un cátodo (electrodo positivo), un elec-
trolito y un separador. Los materiales utilizados para ambos
electrodos contienen litio; el cátodo está compuesto por un
óxido metálico de litio, mientras que el ánodo está formado
por carbono grafito con litio. Dichos materiales tienen una
estructura atómica en capas que permite la inserción de los
iones de litio en el espacio existente entre capas. Como
electrolito se utiliza sal de litio y solventes orgánicos y el
material separador es una membrana micro-porosa que evita
el cortocircuito entre el cátodo y el ánodo, permitiendo que
los iones de litio fluyan de un electrodo a otro durante la carga
y descarga de la celda [5]–[8].

Los tipos de celdas de litio-ion más comunes son: litio-óxido
de cobalto (LiCoO2 o de forma resumida solamente LCO),
litio-óxido de manganeso (LiMn2O4 o LMN), litio-hierro
fosfato (LiFePO4 o LFP), litio-óxido de nı́quel-manganeso-
cobalto (LiNiMnCoO2 o NMC), litio-óxido de nı́quel-cobalto-
aluminio (LiNiCoAlO2 o NCA) y titanato de litio (Li4Ti5O12

LTO) [6]–[8]. Si bien las prestaciones de potencia y energı́a
de las celdas de LFP no son las mejores dentro de las baterı́as
de litio-ion, las mismas son aceptables para determinadas
aplicaciones, tales como electromovilidad y almacenamiento
de energı́a. Además, cuentan con un costo relativamente ade-
cuado y poseen la quı́mica térmicamente más segura dentro
de litio-ion [6], por lo que son ampliamente utilizadas en
electromovilidad [8].

En la Figura 1 se representa la caracterı́stica de descarga de
una celda de LFP para varias tasas de corriente, observándose
que la tensión se mantiene constante durante casi la totalidad
de la descarga. Por otra parte, la carga de las celdas de litio se
realiza con un perfil de corriente constante seguido de tensión

Figura 1: Caracterı́stica de descarga de una celda de LFP [6].

Figura 2: Perfil CC-CV de carga utilizado para una celda de
litio-ion [7].

constante (CC-CV) [5], [7] que consiste en un primer paso
de carga a corriente constante (CC), en el que la tensión
de la celda va aumentando a medida que la misma acepta
carga. Cuando la celda alcanza un cierto valor de tensión
preestablecido, la carga continúa manteniendo dicha tensión
constante (CV) y reduciendo la corriente a medida que la
carga se va completando. Este proceso culmina cuando se ha
sobrepasado el tiempo determinado para la carga o cuando la
corriente alcanza un valor menor que un cierto umbral. Un
ejemplo de un perfil de carga CC-CV para una celda de litio-
ion se ilustra en la Figura 2.

II-B. Reciclado, reutilización y segunda vida de baterı́as de
electromovilidad

Actualmente, en muchos paı́ses aún no existen demasiadas
baterı́as de litio-ion de electromovilidad que hayan llegado al
fin de su vida útil (EOL) en el vehı́culo, debido a que cuentan
con una vida estimada entre 10 y 20 años y los vehı́culos con
este tipo de baterı́as se han comenzado a introducir al mercado
hace pocos años. Sin embargo existen empresas y universida-
des que están llevando a cabo desarrollos e investigaciones en
métodos de reutilización de dichas baterı́as [8].

Debido a que las baterı́as de electromovilidad son recambia-
das cuando su capacidad o potencia alcanza el 80 % de su valor
original y también que en algunos casos las baterı́as pueden
ser descartadas totalmente cuando solo cuentan con daños en
algunas de sus celdas, es posible extraer las mejores celdas que
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conforman la baterı́a y reusarlas para construir un nuevo pack
capaz de entregar por varios años energı́a útil a una baja tasa
de descarga, por ejemplo en aplicaciones de almacenamiento
estacionario de energı́a [8].

Lo habitualmente realizado en la reutilización de celdas
es ensayar la baterı́a para determinar su capacidad y voltaje,
luego se desmantela para extraer las celdas, las que también
son ensayadas individualmente. De acuerdo a un criterio de
selección, se determinan las celdas que pueden ser reutilizadas
para formar un nuevo pack y las que se deben reciclar por no
alcanzar dicho criterio. Al igual que en la fabricación de una
baterı́a multicelda, cuando se ensambla una baterı́a a partir
de celdas reutilizadas, el pack estará limitado por la celda con
menor rendimiento. Por lo tanto, se suele utilizar como criterio
de selección, elegir celdas que cuenten con una capacidad, un
voltaje y un estado de vida (SoH: State of Health) similar [8].

Por otra parte, también existen técnicas de reciclaje que
permiten obtener materiales como litio, cobalto, manganeso,
nı́quel, aluminio, cobre, hierro y plásticos. Sin embargo, los
procesos de reciclaje tienen un alto consumo energético y un
elevado costo, que en muchos casos supera el de los propios
materiales [8].

Fabricantes como General Motors, BMW, Renault y Nissan
cuentan con proyectos de reutilización de las baterı́as de
sus modelos de vehı́culos eléctricos para almacenamiento
estacionario de energı́a [9].

III. BATERÍA ESTUDIADA

III-A. Caracterı́sticas

La baterı́a estudiada fue conseguida mediante donación de
un importador y distribuidor de vehı́culos eléctricos en Uru-
guay. La misma estaba compuesta por 24 celdas prismáticas
de litio-ion, con un cátodo de LiFePO4 y era utilizada en un
vehı́culo monoplaza totalmente eléctrico.

Según datos proporcionados por el proveedor, la baterı́a fue
descartada por un fallo debido a que el usuario elevó el lı́mite
de tensión de carga del BMS (Battery Management System),
a la espera de una carga mas rápida. Como se observa en
la Figura 3, este aumento de tensión en bornes de cada celda
(con un correlativo aumento de corriente) provocó un aumento
de presión en el interior que derivó en el flujo del electrolito
hacia el exterior de algunas de estas, a través de la válvula
de alivio. En algunos casos, el electrolito derramado provocó
la corrosión de la envolvente de la celda y de su borne. Cabe
destacar que

En cuanto a las caracterı́sticas y prestaciones eléctricas de
las celdas, el proveedor suministró solo los datos de tensiones
máximas y mı́nimas de operación y la capacidad de cada
celda. No se pudo conocer procedencia ni fabricante de las
mismas, por lo que dada la falta de información al respecto,
se tomó como referencia la información de las celdas modelo
IFP23140160-50Ah del fabricante HEFEI HOYE ECOLIENG
TECHNOLOGY CO., LTD, debido a que cuentan con la
misma tecnologı́a y similares caracterı́sticas. Los parámetros
más relevantes de las celdas se detallan en el Cuadro I y fueron
utilizados para diseñar los ensayos.

Figura 3: Vista general de la baterı́a estudiada, tal como fue
recibida.

Cuadro I: Valores nominales de celda declarados por el fabri-
cante de referencia

Caracterı́stica Valor
Tecnologı́a LFP
Capacidad 50 Ah

Voltaje lı́mite de carga 3.65 V
Voltaje lı́mite de descarga (T>0oC) 2.5 V
Rango de temperatura de descarga -30oC a 60 oC

Rango de temperatura de carga 0oC a 60 oC
Corrientes de carga/descarga máximas 1C

Corrientes de descarga/descarga máximas (30s) 2C
Retención de carga (25 oC, 100 % SOC, 30 dı́as) ≥ 96 %

Ciclos de vida (25 oC, 1C de descarga) ≥ 2000

III-B. Proceso de desmantelamiento y criterios de seguridad

Para obtener las celdas individuales que componen el pack
recibido fue necesario desmantelar por completo el mismo.
Se debió tener especial precaución con los los bornes de las
celdas, ya que se encontraban al descubierto, siendo la tensión
del pack de 72 Vcc. Para ambientes secos, mas de 50 Vac
se consideran peligrosos para la vida humana, por lo que fue
necesario aislar los bornes principales con cinta y además usar
guantes dieléctricos y protección mecánica para baja tensión.

Posterior a esto, se procedió a quitar todo cableado auxiliar
(medidas de tensión de cada celda o de temperatura). En este
caso las celdas estaban conectadas en serie, unidas mediante
una plancha de aluminio soldada con láser al borne. Esto
implicó un procedimiento invasivo para romper las soldaduras
y lograr separar las celdas.

Durante el procedimiento de desmantelamiento se utilizaron
herramientas como sierra, pinza, alicate y destornilladores.
Dado que son herramientas metálicas, es importante tener
especial precaución, ya que debido a la proximidad de los
bornes, la manipulación descuidada de las mismas podrı́a dar
lugar a un accidente, como puede ser un cortocircuito en
bornes de la celda. Para evitar este inconveniente se reco-
mienda aislar eléctricamente el resto de los bornes, dejando al
descubierto únicamente el borne en el que se va a trabajar. En
la utilización de herramientas punzantes como destornilladores
y alicates, se debe tener cuidado en no dañar la envoltura
metálica de la celda, perforando y provocando un derrame de
electrolito o cortocircuito interno de la misma, derivando en
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serios problemas de seguridad.
Por último, luego de desconectadas y separadas las celdas,

las mismas se enumeran y se aı́slan sus bornes para evitar
cortocircuitos accidentales. Las celdas fueron almacenadas en
un ambiente estable desde el punto de vista de temperatura
ambiente y humedad. Se aconseja que el lugar de alma-
cenamiento cuente con un sistema de detección especı́fico
para instalaciones que trabajen con baterı́as de iones de litio,
que tengan la capacidad de realizar una detección temprana
de eventos. También debe haber un sistema de extinción de
incendios especı́ficamente diseñado para trabajar con baterı́as
de litio.

El operador que realice los procedimientos anteriormente
descritos debe poseer una serie de equipos de protección
personal (EPP) como ser: guantes dieléctricos y protección
mecánica, antiparras, zapatos de seguridad y delantal ignı́fugo.
A su vez, como equipo de protección colectiva (EPC) se debe
contar con extintor para todo tipo de incendios, detector de
tensión, y señalizar la zona de trabajo.

IV. EQUIPAMIENTO UTILIZADO

IV-A. Equipo de carga y descarga de baterı́as

Para ensayar las celdas y el pack de celdas se utilizó un
equipo de la compañı́a Chroma modelo 17020, el cual consiste
en un rack compuesto por diversas etapas que en su conjunto
permiten programar ensayos de carga y descarga controlada.
Los diversos componentes del equipo se comunican mediante
protocolos CANBus y Ethernet.

Unidad de comunicación de datos, modelo 692001
Controlador de carga/descarga, modelo 69200-1
Conversor DC/AC bidireccional modelo A691101
Téster de carga/descarga modelo 69206-60-8

IV-B. Caja contenedora de ensayos

Dado que las baterı́as pueden sufrir procesos electroquı́mi-
cos que deriven en explosiones o incendios, todos los ensayos
que se apliquen a las mismas se realizan dentro de un recinto
apropiado. Por esto, se utiliza una caja contenedora anti-
explosiva que es capaz de contener en su interior una explosión
o incendio de una baterı́a. Además también posee un sistema
de ventilación forzada que extrae los gases en caso de que
ocurra la ignición o explosión de la baterı́a. Las caracterı́sticas
técnicas de la misma se muestran en el Cuadro II.

Cuadro II: Caracterı́sticas constructivas de la caja contenedora.

Caracterı́stica Especificación
Dimensiones internas 1000x1000x1000 mm

Material interno Acero A3 de 1.3 mm de espesor
con pintura al horno

Material externo Acero de 1 mm de espesor
Estructura de acero,

Puerta con bisagras y ventana de
inspección a prueba de explosiones

Tamaño de venta de observación 250x250 mm
Tamaño de baterı́a soportado 9 kwh

Cabe mencionar que todo el equipamiento utilizado du-
rante el desarrollo del proyecto forma parte del Laboratorio
de Vehı́culos Eléctricos de la Facultad de Ingenierı́a de la
Universidad de la República (UdelaR). En particular, el equipo
de carga y descarga y la caja contenedora de ensayos, fueron
adquiridos para este laboratorio en el marco del proyecto
ANII PEC 152509.

V. ENSAYOS REALIZADOS

V-A. Tipos de ensayos y metodologı́a

Para el diseño y realización de los ensayos de determinación
de aptitud de celdas, se tomó como referencia la norma
IEC 62660-1:2018 - Celdas secundarias de litio-ion para la
propulsión de vehı́culos eléctricos y el Manual de ensayos de
baterı́as para vehı́culos eléctricos del USABC [10].

V-A1. Medidas de parámetros fı́sicos: Para determinar la
energı́a especı́fica y la densidad de energı́a de la baterı́a,
primero es necesario realizar las medidas de sus parámetros
fı́sicos como volumen y peso. El método utilizado fue el que
se describe en los apartados 5 y 6 de la norma IEC 62660-
1:2018.

V-A2. Medida de parámetros eléctricos: Algunos de los
parámetros declarados por el fabricante que se deben compro-
bar y son útiles para determinar el uso de una baterı́a, son las
tensiones de trabajo y la capacidad de la misma.

Los parámetros capacidad, potencia y energı́a, fueron cal-
culados tomando como referencia el apartado 7 de la norma
IEC 62660-1:2018.

En particular, se realizaron dos ensayos:
Ensayo de capacidad estática

Tiene como objetivo medir la capacidad de la baterı́a en Ah
bajo una descarga a corriente constante (CC). La secuencia del
ensayo se describe a continuación:

1. Cargar la celda con un perfil de carga CC-CV. Primero se
realiza carga CC con una tasa de C/2 hasta que la celda
alcanza la tensión de 3,65 V. Luego se realiza carga CV
a tensión 3,65 V hasta que la corriente sea menor que
C/20.

2. Descargar la baterı́a con una corriente constante de C/3
hasta que la tensión de la baterı́a sea la mı́nima declarada
por el fabricante.

3. Calcular la capacidad de la baterı́a en Ah según lo detalla
la norma.

Ensayo de pulso de potencia
Se elaboró un ensayo de potencia con el objetivo de determinar
las caracterı́sticas de potencia de descarga y de regeneración
de la celda, mediante un perfil hı́brido que contiene un pulso
de carga y otro de descarga. Dicho ensayo está basado en
los ensayos ”Hybrid Pulse Power Characterization”(HPPC) y
”Peak Power Test”presentados en [10].

El perfil utilizado consta de un pulso de descarga a una tasa
de 2C durante 10 s y un pulso de carga a una tasa de 1,5C
durante 10 s. Entre ambos pulsos se dejan 60 s de reposo. En
la Figura 4 se muestra el perfil de corriente en función del
tiempo que fue utilizado y cómo evoluciona la tensión de una

67



0 10 20 30 40 50 60 70 80

Tiempo (s)

2.6

2.7

2.8

2.9

3

3.1

3.2

3.3

3.4

3.5

3.6

T
en

si
ón

 (
V

)

-100

-80

-60

-40

-20

0

20

40

60

80

C
or

rie
nt

e 
(A

)

Ciclado ensayo de potencia L001

Tensión
Corriente

Figura 4: Perfil de corriente utilizado en el ensayo de pulso
de potencia y respuesta de la tensión de la celda obtenida.

de las celdas ensayadas durante el mismo. Se observa que la
tensión de la celda cae durante el pulso de descarga y aumenta
durante el de carga.

Se describe a continuación la secuencia del ensayo.
1. Cargar la celda con un perfil de carga CC-CV. Primero se

realiza carga CC con una tasa de C/2 hasta que la celda
alcanza la tensión de 3,65 V. Luego se realiza carga CV
a tensión 3,65 V hasta que la corriente sea menor que
C/20.

2. Dejar reposar la celda por 30 minutos.
3. Inyectar el perfil de carga y descarga de potencia descrito

antes y presentado en la Figura 4. Si durante el pulso
de descarga o el de regeneración, la tensión de la celda
excede los lı́mites de tensión mı́nima o tensión máxima
admisible, se deberá finalizar el ensayo.

4. Descargar un 10 % la capacidad de la celda en Ah, con
una corriente constante de tasa C/3.

5. Repetir 9 veces los pasos 3) y 4) hasta que se haya
descargado al menos el 90 % de la capacidad total de la
celda.

6. Finalizar el ensayo descargando la celda con una corrien-
te constante de tasa C/3 hasta que la tensión alcance el
valor mı́nimo admisible.

Cabe mencionar que a los efectos de reducir la duración del
ensayo, entre cada iteración de los pasos 4) y 3) se suprimió el
tiempo de reposo de 60 minutos existente en el ensayo HPPC
de [10] y se procedió a ejecutar un ciclo detrás de otro, tal
como se realiza en el ensayo Peak Power Test de [10].

V-B. Resultados y parámetros a analizar

V-B1. Ensayo de capacidad estática: En esta sección,
se presentan los resultados obtenidos para una celda cuyos
resultados fueron satisfactorios (celda L003) y otra en la
que no (celda L018), cuyos perfiles de descarga estática se
muestran en la Figura 5. Como se observa, la forma del perfil
obtenido para la celda L003 coincide con la caracterı́stica de
descarga teórica que fue presentada en la Figura 1. Además se
constata que al llegar al final de la descarga, el porcentaje de
capacidad descargado por la celda L003 es mayor al 95 %
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Figura 5: Perfil de descarga estática de las celdas L003 y L018.
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Figura 6: Corriente y tensión en el ensayo de potencia, celda
L001.

de la capacidad nominal. De manera contraria, al finalizar
la descarga de la celda L018, la capacidad descargada es
aproximadamente el 40 % del valor nominal, por lo que esta
celda no se considera apta para la reutilización y es descartada.

Realizando este ensayo a todas las celdas, se obtuvo la
capacidad en Ah de cada una. De un total de 24 celdas
ensayadas, 19 superaron el ensayo entregando más del 95 %
de su capacidad nominal. Por lo tanto, al 79 % del total de las
celdas se les debió realizar el ensayo de potencia.

V-B2. Ensayo de pulso potencia: En la Figura 6 se mues-
tra el perfil de corriente y tensión obtenido con el ensayo de
una de las celdas. En esta gráfica, cada pico corresponde con
una de las nueve veces que se ejecuta el perfil mostrado en la
Figura 4. Entre cada iteración también se observa la descarga
de un 10 % de la capacidad en Ah según el paso 4 del ensayo.
Además, conforme la baterı́a se va descargando, se constata
que la tensión alcanzada con el pulso de carga y descarga va
disminuyendo.

Este ensayo se realizó a las 19 celdas que completaron el
ensayo de carga estática, y para cada una de ellas se calculó
el pico de potencia de descarga y de carga. De las 19 celdas
ensayadas, 15 completaron el ensayo operando dentro de los
lı́mites de tensión admisibles, por lo que las 15 fueron elegidas

68



para formar parte del nuevo pack.

VI. CONSTRUCCIÓN DE LA BATERÍA REUTILIZADA

Se decidió construir una baterı́a multicelda de 48 V com-
puesta por 16 celdas de LFP. De las celdas ensayadas, se
seleccionaron las 15 que pasaron los ensayos de capacidad
estática y potencia, mientras que de las celdas que no pasaron
ambos ensayos, se seleccionó la que mejor rendimiento tuvo
en el ensayo de potencia para completar el pack.

La baterı́a original que fue recibida presentaba los bornes
de las celdas conectados entre sı́ mediante soldadura láser.
Dado que no se contó con la tecnologı́a necesaria para realizar
una soldadura similar, el conexionado de los bornes se realizó
mediante una conexión roscada, atornillada directamente sobre
los bornes de las celdas.

Se diseñó un gabinete de forma prismática para contener las
celdas que forman el pack. El gabinete proyectado es estanco,
permite ser inundado ante una eventual falla y está diseñado en
chapa. Además, para facilitar la reposición de celdas, el diseño
se realizó de manera de que cada una sea sujetada en una
cavidad individual, para que cuando sea necesario reponer una
celda, alcance solo con extraerla y colocar la reposición en su
lugar, evitando desmantelar toda la baterı́a. Se tuvo precaución
de dejar una cavidad de aproximadamente 3mm de aire entre
cada celda para ayudar a la refrigeración y evitar presiones
entre las caras de las celdas ante eventuales dilataciones de
las mismas.

Para garantizar el funcionamiento de la baterı́a de forma
segura se incorporó un BMS compatible con celdas LFP.
Dicho BMS puede gestionar hasta 24 celdas en serie, realiza
balanceo activo y cuenta con una aplicación en la que mediante
conexión bluetooth se pueden ajustar los parámetros de control
y protección desde un smartphone. Se prevee que el BMS
cuente con una caja contenedora propia, que brindará protec-
ción mecánica e irá adosada a la caja del pack de baterı́as.
En la Figura 7 se presenta el conexionado del nuevo pack
de baterı́as y la interfaz de la aplicación del BMS donde se
observa el estatus de las 16 celdas en estado balanceado.

VII. CONCLUSIONES Y FUTUROS PASOS DEL PROYECTO

El objetivo central del proyecto es estimar la viabilidad de
la reutilización de baterı́as de vehı́culos eléctricos que fueron
descartadas por diversos motivos. En este sentido, dada una
baterı́a que fue descartada para el uso en un vehı́culo eléctrico
tras sufrir daños por sobretensión, la misma fue desmantelada
para separar y ensayar las celdas que la componı́an. De los
ensayos realizados se pudo comprobar que un 79 % de las
celdas aún eran capaces de almacenar al menos un 95 % de la
capacidad declarada por el fabricante. Por otro lado, se realizó
un ensayo de potencia que permitió observar que 15 de las 24
celdas que conformaban la baterı́a eran capaces de soportar el
estrés introducido por el ensayo, pudiendo entregar picos de
corriente de hasta 2C y recibir picos de 1,5C durante 10 s,
para estados de carga (SOC) entre 100 % y 10 %.

Con los ensayos realizados se seleccionaron 16 celdas para
construir un pack de baterı́as de 48 V y 50 Ah. Al momento

(a) Ensamble y conexionado (b) Interfase de la app

Figura 7: (a) Montaje y conexionado preliminar del banco de
baterı́as y el BMS dentro de la cámara ex-proof y (b) Interfaz
del BMS en el smartphone.

de la edición de este artı́culo, el proyecto se encuentra en la
etapa de construcción del gabinete que contendrá a la baterı́a
y se están realizando pruebas para integrar el BMS al pack.

En lo que concierne a los futuros pasos del proyecto, luego
de que se cuente con la baterı́a construida y con su respectivo
BMS integrado, la misma será ensayada para obtener sus
parámetros técnicos, en base a los cuales se determinará la
posible aplicación que serı́a compatible con la baterı́a obtenida.
En caso de que pueda ser utilizada en electromovilidad,
se estudiará simular su desempeño en un vehı́culo eléctrico
mediante el modelado del mismo y un ciclo de conducción
determinado que será ejecutado en el equipo de ensayo.

Como análisis final se estudiará el impacto económico
de reutilizar las celdas mediante el proceso realizado en el
proyecto.
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José M. Lozano: 0000-0002-3453-265X
Luis Merchán: 0000-0003-4890-1783
Patricia Baptista: 0000-0003-1559-9151
Catarina Rolim: 0000-0003-0019-1997
Alicia Triviño: 0000-0002-7516-2878
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