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FACULTAD DE INGENIERÍA
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Itzel Flores López. Ciudad Universitaria, CD. MX., 2024

v





Resumen

El desarrollo de fuentes de enerǵıa renovables ha ido en aumento, lo que plantea retos
a la complejidad y estabilidad de la red eléctrica existente. Para hacer frente a estos
retos, surge el concepto de Smart Grid con el fin de minimizar el impacto ambiental y
mejorar la confiabilidad, eficiencia y la estabilidad de la red.

En este sentido, los transformadores electrónicos de potencia (Power Electronic
Tranformer - PET) son fundamentales para las redes inteligentes, ya que ofrecen mayor
control que los transformadores convencionales. Los PET, compuestos por múltiples
etapas de convertidores de potencia, requieren estrategias de control avanzadas para
optimizar su rendimiento. Aunque existen varias estrategias de control, se está inves-
tigando para desarrollar controladores que sean más eficientes, flexibles, robustos y
computacionalmente más ligeros.

Esta tesis pretende contribuir a este campo proponiendo esquemas de control no
lineal para convertidores de potencia, concretamente rectificadores e inversores, con el
objetivo final de integrar estos controladores en transformadores electrónicos. Los obje-
tivos de la tesis incluyen el estudio de los componentes PET, el análisis de los modelos
matemáticos de los convertidores de potencia trifásicos, el desarrollo de controladores
en las etapas del rectificador e inversor, y la propuesta de controladores basados en
modelos dentro del marco abc. Las evaluaciones numéricas validarán la eficacia de los
controladores propuestos.

Aunque la tesis se centra en una topoloǵıa PET en espećıfico y propone controlado-
res individuales para cada componente, en futuros trabajos se explorará su intercone-
xión e integración en sistemas más amplios, incluyendo la etapa de convertidor CD/CD
que habitualmente utiliza convertidores de Doble Puente Activo (DAB). Además, la
perspectiva de modelado invita a considerar la ampliación de los esquemas propuestos
a otras aplicaciones trifásicas que impliquen sistemas electrónicos de potencia.
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Abstract

The development of renewable energy sources has surged, presenting challenges to
the existing electrical grid’s complexity and stability. To address these challenges, the
concept of a Smart Grid emerges to minimize environmental impact and enhance re-
liability, efficiency, and grid stability.

Central to Smart Grids are Power Electronic Transformers (PET), essential devi-
ces that offer enhanced control and efficiency over conventional transformers. PETs,
comprising multiple power converter stages and require sophisticated control strate-
gies to optimize performance. While various control strategies exist, there is ongoing
research to develop controllers that are more efficient, flexible, robust, and computatio-
nally lightweight.

This thesis aims to contribute to this field by proposing nonlinear control schemes
for power converters, specifically rectifiers and inverters, with the ultimate goal of inte-
grating these controllers into electronic transformers. The thesis’s objectives including
studying PET components, analyzing the mathematical models of three-phase power
converters, addressing control challenges at the rectifier and inverter stages, and pro-
posing model-based controllers within the abc framework. Numerical evaluations will
validate the effectiveness of the proposed controllers.

While the thesis focuses on a particular PET topology and proposes individual
controllers for each component, future work will explore their interconnection and inte-
gration into broader systems, including the DC/DC converter stage commonly utilizing
Dual Active Bridge (DAB) converters. Moreover, the modeling perspective invites consi-
deration for extending the proposed schemes to other three-phase applications involving
power electronic systems.
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Caṕıtulo 1

Introducción

A nivel mundial, la industria energética es una de las principales fuentes de emi-
siones de gases de efecto invernadero debido a que el proceso más utilizado para la
generación de enerǵıa involucra el uso de combustibles fósiles. Es por ello que el uso de
fuentes de enerǵıa renovable ha ido en aumento en los últimos años, tan solo en México,
de acuerdo a la SENER [3], las tecnoloǵıas limpias crecieron a un ritmo de 4.6% anual
en el periodo de 2007-2017. Además, en México, se prevé que el consumo de enerǵıa
eléctrica aumente un 3.1% anualmente en el periodo de 2018-2032 [3].

La implementación y uso de fuentes de enerǵıa renovable no sólo aumenta la com-
plejidad de la red eléctrica sino que puede ocasionar que la calidad de enerǵıa y los
sistemas eléctricos de potencia actuales se vean comprometidos. Por ejemplo, los siste-
mas fotovoltaicos generan enerǵıa en forma de corriente continua (CC), por lo tanto,
para el uso o almacenamiento de enerǵıa se requieren dispositivos inversores, transfor-
madores y rectificadores cuya implementación puede disminuir la calidad del sistema,
por lo que se requieren de redes eléctricas más flexibles y modernas. Para enfrentar estos
retos, surge el concepto de SmartGrid o Red Inteligente, la cual es una red eléctrica que
incorpora el uso de generación distribuida y centralizada mediante el uso de tecnoloǵıas
de la información en toda la cadena del servicio de enerǵıa eléctrica [4], con el fin de
minimizar el impacto ambiental, aumentar la confiabilidad, eficiencia y estabilidad de
la red, entre otros beneficios.

Una Red Inteligente permite la interacción de todos los participantes en el sector
eléctrico (generadores, redes de transporte y consumidores) de forma eficiente y, a di-
ferencia del modelo tradicional, ayuda a mejorar las condiciones operativas de la red
eléctrica haciéndola más eficiente, confiable y respetuosa con el medio ambiente. Sin
embargo, para implementarlas es necesario desarrollar sistemas de control, electrónica
de potencia y medición inteligente que permitan conocer y controlar la red eléctrica [5].

En cuanto a los sistemas eléctricos actuales, los transformadores convencionales son
un componente indispensable en ellos. Sin embargo, carecen de flexibilidad y capaci-
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1. INTRODUCCIÓN

dad de control, añadiendo que a frecuencias bajas son voluminosos y caros. Siendo el
dispositivo más importante en una red de distribución es necesario que se adapte y
evolucione para integrarse en esquemas de distribución eléctrica más dinámicos [6], es
en este contexto que aparecen los Transformadores Electrónicos de Potencia (Power
Electronic Tranformer -PET). Los PETs son uno de los principales componentes de
una Smart Grid [7] y permiten mejorar la eficiencia energética, reducir pérdidas y ga-
rantizar un suministro confiable de enerǵıa, esto debido a su capacidad de control. Estos
dispositivos se componen de varias etapas conformadas por convertidores de potencia,
como rectificadores e inversores, por lo que resulta fundamental el estudio, análisis y
propuesta de estrategias de control para estos convertidores.

En las últimas décadas se han propuesto e implementado diferentes estrategias de
control aplicadas a los convertidores de potencia. Sin embargo, existen investigaciones
que buscan proponer nuevos controladores que mejoren el rendimiento, tengan mayor
flexibilidad y adaptabilidad, sean robustos y permitan reducir la carga computacional
involucrada en la implementación del controlador. Aśı, en esta tesis, se busca contri-
buir con la propuesta de controladores para convertidores de potencia, rectificadores
e inversores, para, en el futuro, integrar los controladores propuestos en un transfor-
mador electrónico. La contribución parte de la obtención de un modelo matemático y
el diseño del controlador en el marco de referencia abc. Cabe mencionar que si bien la
propuesta está motivada por el estudio de transformadores electrónicos, las aplicacio-
nes no están limitadas a esta, sino que los controladores para rectificadores e inversores
pueden ser incorporados en distintas aplicaciones relacionadas con redes basadas en
enerǵıas renovables.

1.1. Estado del Arte

En la literatura, pueden encontrarse trabajos que estudian la pertinencia de incor-
porar transformadores electrónicos de potencia en la red eléctrica. Esta incorporación
tiene ventajas en términos de volumen, peso, control de flujos de potencia, armónicos,
etc. Sin embargo, la incorporación de este tipo de tecnoloǵıa abre nuevos retos tan-
to teóricos como prácticos. Uno de estos retos es el diseño de controladores para los
dispositivos basados en electrónica de potencia involucrados: rectificadores e inversores.

En primer lugar, en [8] se aborda el concepto de PET, se habla de las diferentes
configuraciones y etapas que lo componen, aśı como sus aplicaciones, especialmente
en redes inteligentes. Se muestran las diferentes caracteŕısticas de este tipo de trans-
formadores y porqué se les considera transformadores potenciales en aplicaciones de
redes inteligentes, integración de fuentes de generación distribuida, sistemas de trac-
ción modernos, etc. Por otro lado, en [9] y [10] se presentan y discuten diferentes tipos
de control que se pueden aplicar a un convertidor.
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1.1 Estado del Arte

En particular para el rectificador, en [11] se diseña una estrategia de control para la
etapa rectificadora de un PET para evitar que la potencia armónica en la red eléctrica
afecte la calidad de la enerǵıa de la red, regulando el voltaje en la salida del rectificador
y utilizando la transformación dq0, además considera condiciones de voltajes balan-
ceados y desbalanceados. En [12], se realiza el modelado y control de voltaje en un
rectificador de fuente de voltaje, para el diseño de este controlador también se utiliza
la transformación a coordenadas dq0. Por otro lado, Xiang G. et. al. [13] de igual forma
realiza el modelado y control de un rectificador trifásico orientado a estaciones de carga
inteligentes. Para el diseño del controlador se utiliza un cambio de coordenadas del
marco abc a dq0 y se realiza la validación experimental demostrando que el convertidor
tiene un mejor rendimiento en estado estacionario.

Para el caso del inversor, en [14] se desarrolla un sistema de control para un in-
versor trifásico conectado a red, el cual busca controlar la capacidad de inyección de
potencia activa y reactiva. El control se realiza en el marco dq0 y se valida su funcio-
namiento con simulaciones mediante la herramienta Matlab/Simulink. Zhang Y. et.al.
[15] presentan un método de control para mejorar la respuesta dinámica con un tiempo
de asentamiento reducido, para ello transfieren las ecuaciones de estado en el marco
abc a las ecuaciones equivalentes en el marco giratorio dq para simplificar el análisis
y el diseño del controlador. Mientras que en [16] se presenta un algoritmo de control
para operar un inversor de fuente de voltaje (VSI) en tres condiciones diferentes de
operación y priorizando la demanda de carga cŕıtica. Además, el controlador presen-
tado regula los requisitos de voltaje y corriente de la carga, verificando la simulación
mediante MATLAB/Simulink en diferentes condiciones operativas. De igual forma, el
control se desarrolla utilizando el cambio de coordenadas en el marco dq0.

Por otro lado, en [17] se presenta una estructura de control con un enfoque faso-
rial, la cual, por medio de generar señales moduladoras independientes, permite que,
ante una condición de voltajes desbalanceados se garantice la continuidad de operación
del dispositivo. Se realiza una validación numérica y experimental. Los resultados de
ambas validaciones son contrastados respecto a los resultados consecuentes de operar a
este dispositivo con control dq0 bajo las mismas condiciones de operación. El desarrollo
de este reporte se basa en la topoloǵıa de tres etapas del PET, este esquema permite
interconectar sistemas de CA, inclusive en diferente frecuencias. En este sentido, [18]
menciona que gestionar el flujo de potencia en aplicaciones que interconectan sistemas
de CA resulta de gran importancia para las redes eléctricas actuales, esto se puede
lograr con una configuración back to back.

Aśı pues, la literatura referente a PETs y al control de convertidores de potencia está
fuertemente basada en la transformación abc/dq0/abc, una de las principales razones es
que en el marco dq0 las corrientes y voltajes son constantes, lo que facilita la propuesta
de controladores. Sin embargo, esta transformación tiene dos desventajas, la necesidad
de un PLL (Phase Locked Loop, PLL por sus siglas en inglés) y la carga computacional
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1. INTRODUCCIÓN

que involucra el cálculo de la transformación. Por lo cual, en esta tesis se busca modelar
matemáticamente a los dispositivos involucrados en los PETs y explorar la posibilidad
de aplicar un control PI-pasivo [19] a este tipo de sistemas. Este tipo de controladores
destaca por explotar las propiedades del sistema para garantizar la estabilidad del lazo
cerrado, aśı como la correcta operación del sistema no lineal en diversos puntos de
operación.

1.2. Definición del problema

Como se describió anteriormente, en la práctica, es usual que los esquemas de con-
trol tanto para rectificadores como para inversores estén diseñados en el marco dq0. Sin
embargo, estos controladores tienen la desventaja de tener que transformar el modelo
para implementar el controlador y por lo tanto requieren de mayores capacidades de
cómputo. Además, los controladores comúnmente usados, en general tipo Proporcional
Integral (PI), no están acompañados de una prueba matemática que permita identificar
el rango de valores de las ganancias que garantizan convergencia a los valores deseados.

Aśı pues, en esta tesis el problema considera espećıficamente las componentes prin-
cipales de un PET: un rectificador y un inversor con las topoloǵıas más comunes para
la aplicación y se pretende plantear controladores desde un enfoque distinto del usual.
En particular, se busca proponer esquemas de control no-lineales para los convertido-
res de potencia sin necesidad de transformar el modelo de los convertidores al marco
dq0. La hipótesis es que se puede aprovechar la estructura del modelo matemático para
proponer controladores basados en enerǵıa y que estos controladores pueden imple-
mentarse directamente en el marco abc, es decir, controladores que exijan menor carga
computacional y no necesiten de un PLL.

1.3. Objetivos y alcances de la tesis

El objetivo general de este trabajo es proponer un esquema de control no-lineal para
convertidores de potencia trifásicos que permita llevar al sistema a un estado estacio-
nario deseado, sin necesidad de transformar el modelo de los convertidores al marco
dq0. Para lograr el objetivo general, se presentan los siguientes objetivos particulares:

Estudiar las componentes de un Transformador Electrónico de Potencia (PET
por sus siglas en inglés)

Describir y analizar el modelo matemático de los convertidores de potencia trifási-
cos necesarios para formar un PET.

Describir y analizar el problema de control a nivel de la etapa rectificadora.

Describir y analizar el problema de control a nivel de la etapa inversora.
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1.4 Organización de la tesis

Proponer un controlador basado en modelo, en el marco abc, para la etapa recti-
ficadora e inversora.

Evaluar numéricamente los controladores propuestos tanto para la etapa rectifi-
cadora como inversora.

En términos de los alcances de la tesis, en este trabajo se analizan los elementos
que forman a un PET con una topoloǵıa particular y se propone un controlador en
el marco abc para cada componente; sin embargo, la interconexión de los mismos y la
incorporación la etapa que involucra el convertidor de enerǵıa CD/CD, que comúnmente
utiliza un DAB (Dual Active Bridge por sus siglas en inglés), se marca como trabajo
futuro. Por su parte, la perspectiva de modelado invita a pensar en su extensión a
otro tipo de aplicaciones trifásicas que también involucren estos sistemas basados en
electrónica de potencia, su estudio y análisis está fuera del alcance de esta tesis.

1.4. Organización de la tesis

En este trabajo se desarrollan controladores para convertidores de potencia. Su
desarrollo resulta en 6 caṕıtulos, los cuales se describen a continuación:

En el Caṕıtulo 1 se presenta un panorama general de los PET y su relevancia
en los sistemas eléctricos actuales, además se presentan trabajos recientes que
abordan los temas del control de convertidores de potencia utilizados en estos
dispositivos.

En el Caṕıtulo 2 se describen conceptos claves. Se presenta un panorama más
completo de los PET, se describe el funcionamiento de los convertidores de po-
tencia, de la modulación por ancho de pulso y se aborda el concepto de estabilidad
y sus implicaciones.

Por otro lado, en el Caṕıtulo 3 se desarrolla el modelo matemático tanto del
inversor como del rectificador, utilizando las herramientas de Matlab y Simulink
para realizar una validación numérica.

En el Caṕıtulo 4 se desarrolla la ley de control tanto para el rectificador como
para el inversor.

Mientras que en el Caṕıtulo 5, se muestran los resultados obtenidos de la valida-
ción numérica de los controladores previamente diseñados, mostrando un análisis
de las diferentes gráficas que muestran el comportamiento de los sistemas.

Finalmente, el Caṕıtulo 6 está reservado para algunos comentarios finales, con-
clusiones y trabajo futuro.

5





Caṕıtulo 2

Antecedentes

En este caṕıtulo, se presentan algunos antecedentes y preliminares necesarios para el
desarrollo de la tesis. Estos antecedentes están divididos en dos partes, los relacionados
con la aplicación y los relacionados con los conceptos teóricos de estabilidad.

2.1. Transformador Electrónico de Potencia - PET

Un PET o Transformador de Estado Sólido (Solid State Transformer - SST), es
un dispositivo basado en electrónica de potencia que utiliza una técnica de conversión
CA-CA mediante un transformador que opera a frecuencias medias y altas (mayores
a 400Hz) [20], cuyo principal propósito es reducir el tamaño, peso y volumen de los
transformadores convencionales que operan a 50/60 Hz, sin comprometer su eficiencia
[21]. El PET tiene diferentes objetivos, además de que interconecta dos partes de un
circuito eléctrico que opera con diferentes niveles de tensión y suministrar aislamiento
eléctrico, según [22], también:

Permite el flujo bidireccional de enerǵıa, lo que facilita la implementación
de paneles solares, aerogeneradores y sistemas almacenadores de enerǵıa.

Alimenta cargas en Corriente Directa. El PET proporciona soluciones de
enlace de CD, la enerǵıa extráıda de las centrales fotovoltaicas puede conectarse
directamente a los sistemas de almacenamiento y a cargas, como los sistemas de
carga vehicular.

Modifica caracteŕısticas de la ĺınea, tal como la magnitud de corriente y
voltaje y la frecuencia, ayudando a compensar fallas en la ĺınea producidas por
cáıdas de voltaje, apagones o cortos.

Mejorar la calidad de enerǵıa, evitando que las fallas afecten a los usuarios
finales y reduciendo costos.
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2. ANTECEDENTES

Distribución eficiente de enerǵıa, gracias a capacidad de comunicación se
tendrá información más precisa sobre el consumo eléctrico, lo que resulta en la
aplicación de mejores prácticas de producción y consumo en la red eléctrica.

La capacidad del PET de operar a frecuencias altas, además de que reduce los costos
de transporte, instalación y mantenimiento, motiva su implementación en aplicaciones
donde el tamaño y el volumen son importantes como en áreas metropolitanas, en la
industria aeroespacial, en sistemas de potencia submarinos, etc.

Por otro lado, al aumentar la frecuencia de operación en un transformador surgen
otros efectos, como la histéresis del núcleo y las pérdidas por corrientes de Foucault
que aumentan con la frecuencia. Por lo tanto, con una relación entre la reducción de
tamaño (frecuencia) y la eficiencia, se deben determinar frecuencias óptimas para dife-
rentes materiales de núcleo.

Para resumir las diferencias entre un transformador convencional y un transforma-
dor electrónico, se muestra la siguiente tabla:

Tabla 2.1: Caracteŕısticas de transformadores.

Caracteŕısticas Transformador

convencional

Transformador

electrónico

Tamaño gran volumen y peso liviano y pequeño

Uso de agente refrigerante ✓ ×
Control de flujo bidireccional de potencia × ✓

Armónicos por conmutación ✓ ×
Uso de filtros en la entrada y salida ✓ ×

Corrección del factor de potencia (FP) × ✓

Problemas de regulación de voltaje ✓ ×
Compensación de cortos × ✓

Aśı, las ventajas de un PET más destacables son en peso y tamaño, capacidad de
control, integración de sistemas y acción conjunta de los sistemas de tensión en CA y
CD.

En términos de topoloǵıas, para los PET existen diferentes, cada una depende de
las necesidades, aplicaciones y el tipo de cargas que se deseen conectar. Por ejemplo,
para las redes de distribución de media y alta tensión, el circuito existente de un PET
suele basarse en topoloǵıas en cascada. Esto se debe a que la capacidad de voltaje de
los dispositivos de silicio, como los IGBT, suele estar por debajo de 6,5 kV, lo que está
lejos del requisito de voltaje de las redes de distribución. En general, estás topoloǵıas
se clasifican en cuatro categoŕıas, mostradas en la Fig. 2.1:
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2.1 Transformador Electrónico de Potencia - PET

Tipo A: una etapa sin enlace CD

Tipo B: dos etapas con enlace CD de baja tensión (Low-Voltage direct current -
LVDC)

Tipo C: dos etapas con enlace CD de alta tensión. (High-Voltage Direct Current
- HVDC)

Tipo D: tres etapas con enlaces CD de HVDC y LVDC.

HVAC LVAC

TIPO A

HVAC LVDC

TIPO B

LVAC

HVAC HVDC

TIPO C

LVAC

HVAC HVDC

TIPO D

LVACLVDC

Figura 2.1: Topoloǵıas PET.

Las caracteŕısticas de cada una de ellas [8],[23] son las siguientes:

Tipo A: Se cambia la corriente alterna de alta tensión a baja tensión de forma
directa. Es el tipo más económico y ligero debido a su diseño simple, por lo que
también presenta menores pérdidas. Sin embargo, no es adecuado para aplicacio-
nes que requieran compensación de potencia reactiva. Este diseño seŕıa el más
adecuado para aplicaciones de carga constante.

Tipo B: Este diseño incluye un aislamiento en la conversión CA/CD para propor-
cionar la baja tensión, seguido por un inversor para convertir la corriente directa
en corriente alterna para la baja tensión. Al igual que en el Tipo C, es posible
realizar compensación de potencia.

Tipo C: Similar que para el tipo B, se tienen dos estaciones de conversión, pero
el aislamiento galvánico ocurre en el lado de baja tensión.
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Tipo D: Esta configuración comprende tres etapas en la conversión de enerǵıa.
En la primera, la corriente alterna se convierte en corriente directa de alta tensión,
es decir, se tiene una etapa rectificadora. Luego, se utiliza un transformador de
alta frecuencia para aislar galvánicamente la carga de la fuente mientras se reduce
la tensión mediante un convertidor CD/CD, si bien esta segunda etapa incluye
una alta frecuencia, se requiere un Puente Activo Dual (Dual Active Bridge -
DAB) que regule el flujo de potencia activa y controle el voltaje en el bus de CD
de baja tensión. Un esquema del DAB se muestra en la Fig. 2.2. Finalmente, un
inversor se encargará de convertir la corriente directa en corriente alterna de baja
tensión y con una forma de onda de baja frecuencia del lado de la carga.

S2 S3

S1 S3

S8S6

S7S5

L+

Vin

−

+

Vout

−

Figura 2.2: Circuito de un Puente Activo Dual DAB.

En todas estas topoloǵıas es fundamental el uso de transformadores de alta frecuencia
ya que proporcionan el aislamiento galvánico entre la entrada y la salida del PET.

Aśı, en general, la configuración de PET más utilizada es la de tres etapas, integrada
por un convertidor en modo rectificador, un convertidor CD/CD con enlace galvánico
de alta frecuencia o transformador de alta frecuencia (TAF) y un convertidor en modo
inversor. Esta topoloǵıa es superior en términos de eficiencia y calidad de la enerǵıa,
además de que con estrategias de control adecuadas proporciona las máximas funciones
posibles. Sin embargo, su construcción requiere una gran cantidad de componentes
electrónicos, como capacitores, inductores, transistores de potencia (IGBT, MOSFET),
etc. Motivadas por esta topoloǵıa, en esta tesis se proponen controladores para sus
componentes.
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2.2 Convertidores de potencia

2.2. Convertidores de potencia

Un convertidor es un dispositivo que se encarga de convertir potencia eléctrica de
una a otra forma, utilizando dispositivos que permitan esta conversión. En la Fig. 2.3
se ilustran de forma general las técnicas de conversión de potencia que existen.

Rectificación

Conversión
CD

Conversión
CA

Inversión

Figura 2.3: Tipos de convertidores de potencia.

Rectificación: técnica para transformar corriente alterna en corriente directa.

Inversión: técnica para transformar corriente directa en corriente alterna.

Conversión CD: proceso para transformar la corriente directa de un nivel de
tensión a otro.

Conversión CA: proceso de transformación de corriente alterna a un nivel y/o
frecuencia distinto.

Estos son algunos de los tipos principales de convertidores electrónicos de potencia,
cada uno con caracteŕısticas, aplicaciones y ventajas espećıficas. En este documento se
realiza el estudio de rectificadores e inversores, por lo tanto, a continuación se muestran
algunas de sus caracteŕısticas y su operación.

2.2.1. Operación del Rectificador

Los rectificadores son dispositivos esenciales en la electrónica, ya que permiten la
conversión de corriente alterna en corriente directa para una variedad de aplicaciones
industriales y de consumo. Funcionan mediante el uso de dispositivos semiconducto-
res, ya sean diodos, transistores o tiristores, los cuales se configuran en circuitos que
aprovechan el cambio de polaridad de la corriente alterna para permitir el paso de la
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corriente en una sola dirección, produciendo a la salida un valor en corriente directa.

Existen diferentes formas de clasificar a los rectificadores, comúnmente se clasifican
dependiendo su configuración y operación:

Rectificadores de media onda: Solo permiten el paso de una mitad de cada ciclo de
la señal de corriente alterna, produciendo una salida de corriente directa pulsante.

Rectificadores de onda completa: Permiten el paso de ambas mitades de cada
ciclo de la señal de corriente alterna, lo que resulta en una salida de corriente
directa con menos pérdidas.

Rectificadores controlados: Utilizan dispositivos de conmutación que se pueden
controlar mediante una señal externa, como un Rectificador Controlado de Silicio
(Silicon Controlled Rectifier - SCR), tiristores, transistores, etc., con el fin de
controlar la potencia de salida.

Rectificadores trifásicos: Son aquellos diseñados para rectificar corriente alterna
trifásica y se utilizan en sistemas de potencia como los sistemas de generación de
enerǵıa.

Espećıficamente, para el desarrollo de esta tesis, resulta útil conocer el funcionamien-
to de los rectificadores trifásicos controlados con transistores bipolares de compuerta
aislada (Insulated-Gate Bipolar Transistor - IGBT). Aśı pues, los rectificadores contro-
lados se construyen con dispositivos semiconductores capaces de controlarse, es decir,
los dispositivos podrán conectarse y desconectarse siempre que sea necesario, por lo
que su función será la de un interruptor. Hay dos formas de implementar este tipo de
rectificadores: (a) como un rectificador de fuente de corriente, donde la inversión de
potencia es por inversión de tensión de CD; y (b) como un rectificador de fuente de
tensión, donde la inversión de potencia es por inversión de corriente en el enlace de CD
[1].

Un rectificador de fuente de tensión se muestra en la Fig. 2.4, consta de tres rec-
tificadores monofásicos conectados en paralelo, cada uno asociado con una fase de
alimentación. Cada rectificador monofásico está compuesto por un par de IGBTs, por
lo que el rectificador trifásico tendrá seis de estos dispositivos, adicionalmente cada uno
cuenta con un diodo conectado en antiparalelo para proporcionar protección contra
sobretensiones, prevenir daños por inversión de polaridad y en general, mejorar la efi-
ciencia del circuito. Por otro lado, en la entrada, cada fase cuenta con un inductor LS ,
mientras que a la salida se tiene un capacitor CD conectado en paralelo con la carga
que recibirá la señal en CD. El control de la potencia de este tipo de rectificadores se
puede lograr mediante técnicas de modulación por ancho de pulso Pulse-Width Modu-
lation - PWM). Esto implica variar la duración de los pulsos que reciben los IGBTs
para ajustar la cantidad de potencia que fluye a través de la carga, además, con ello
se puede gestionar no solo la potencia activa, sino también la potencia reactiva, lo que
permite que este tipo de rectificador corrija el factor de potencia [1].
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Figura 2.4: Rectificador trifásico controlado. Imagen obtenida de [1].

Para explicar su funcionamiento se considerará el circuito mostrado en la Fig. 2.5.
Considerando la corriente is, durante el semiciclo positivo de la señal de entrada, el
transistor TN , conectado a la parte inferior, se enciende y existe un flujo de corriente
iTn. La corriente regresa a la red cerrando el circuito con otra fase, pasando a través
de un diodo conectado en la parte inferior del circuito. La corriente también puede ir
a la carga y regresar a través de otro transistor ubicado en la parte superior. Ahora,
cuando el transistor TN se apaga, la corriente comienza a fluir a través del diodo DP .
Esta corriente, llamada iDp, ayuda en la generación de la corriente idc, la cual carga
capacitor y permite que el rectificador produzca enerǵıa de CD. Las inductancias LS

son muy importantes en este proceso, ya que generan una voltaje inducido que permite
la conducción del diodo DP . Además, el capacitor CD se cargará y descargará de forma
constante según la corriente que reciba, lo que produce un voltaje de rizo en la señal
CD que llega a la carga. Una operación similar ocurre durante el semiciclo negativo,
pero con TP y DN [1].

Figura 2.5: Corrientes en una fase del rectificador. Imagen obtenida de [1].
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2.2.2. Operación Inversor

Este tipo de dispositivos permiten obtener corriente alterna a la salida con las ca-
racteŕısticas deseadas de magnitud y frecuencia, a partir de una señal de entrada de
CD. Se clasifican en función de varios criterios, como la forma de onda de salida, la apli-
cación y la topoloǵıa de circuito. En este documento resultan de interés los inversores
trifásicos, como el que se muestra en la Fig. 2.6, el cual, de forma similar al rectificador
consta de seis dispositivos de conmutación (IGBTs) y seis diodos.

Durante el funcionamiento normal, los IGBTs se activan y desactivan de acuerdo
con la secuencia descrita por las señales de conmutación provenientes de la modulación
PWM, se ajusta la frecuencia y el ancho de los pulso para el tiempo durante el cual
estarán encendidos cada ciclo.

Figura 2.6: Inversor trifásico con filtro LC. Imagen obtenida de [2].

Cuando los transistores de una fase del inversor están encendidos, la corriente flu-
ye a través de esa fase en una dirección espećıfica, generando una forma de onda de
corriente alterna. Al controlar secuencialmente los transistores en cada fase, se genera
una salida de CA trifásica con la forma de onda deseada.

Las señales de conmutación son señales de alta frecuencia, pero tienen como com-
ponente fundamental a la frecuencia de red. Es por esto que para eliminar la alta
frecuencia y solo obtener una señal a frecuencia igual a la de la propia red, es necesario
el uso de un filtro [24]. Tal como se ilustra la Fig. 2.6, el filtro que se empleará en
el sistema es de segundo orden (LC), filtrará las señales a la salida del inversor para
obtener enerǵıa en forma de señales sinusoidales trifásicas con la frecuencia de la red.

2.2.3. Modulación por ancho de pulso

La modulación por ancho de pulso (PWM por sus siglas en inglés) es una técni-
ca de control utilizada ampliamente en los convertidores electrónicos de potencia para
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controlar la potencia entregada a la carga de manera eficiente y precisa, mediante la
manipulación del ancho de los pulsos de una señal de onda cuadrada, siendo clave en
numerosas aplicaciones industriales y de consumo. Consta de dos componentes princi-
pales que definen su comportamiento: El ciclo de trabajo y la frecuencia.

El ciclo de trabajo se observa en la Fig. 2.7, a menudo es representado como un
porcentaje, indica la fracción del tiempo en que la señal PWM está en su estado activo
(generalmente alto o encendido) en un ciclo completo. Por otro lado, la frecuencia se
refiere al número de ciclos completos que la señal completa en un segundo y se mide
en Hertz (Hz). En el contexto de PWM, la frecuencia indica cuán rápido se repite el
ciclo de trabajo en la señal. Es posible ajustar la frecuencia y el ciclo de trabajo de la
señal PWM para adaptarse a las necesidades espećıficas de la aplicación, lo que lo hace
altamente versátil.

Ciclo de trabajo

voltaje promedio

25%

0%

50%

75%

100%alto

bajo

V
O

LT
A

JE
[V

]

Periodo5 15 20 2510

TIEMPO [s]

Figura 2.7: Modulación por ancho de pulso.

Una señal de este tipo puede obtenerse mediante comparadores, circuitos integrados
o con la programación de dispositivos como microcontroladores. Los comparadores son
circuitos que comparan dos señales de entrada y generan una señal de salida en función
de la relación entre estas señales.

Existen diferentes tipos de modulación, sin embargo en este documento se utiliza
la modulación sinusoidal por ancho de pulsos (Sinusoidal Pulse Width Modulation -
SPWM), ya que es la más utilizada en los dispositivos convertidores. Para obtener una
señal SPWM se tiene como entrada una señal portadora, generalmente de tipo trian-
gular o diente de sierra y una señal moduladora, a menudo llamada señal de control o
señal de referencia, que generalmente es de tipo sinusoidal [25]. El resultado de la com-
paración entre la señal de referencia y la señal portadora determina el ciclo de trabajo
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de la señal PWM resultante. Si la señal de referencia es mayor que la señal portadora
en un momento dado, el ciclo de trabajo aumenta, lo que significa que la señal PWM
pasa más tiempo en su estado activo (alto). Si la señal de referencia es menor que la
señal portadora, el ciclo de trabajo disminuye y la señal PWM pasa menos tiempo en
su estado activo.

Para el caso de los convertidores trifásicos se tendrán tres señales sunusoidales de
referencia mabc, las cuales estarán desfasadas 120◦ y serán de la misma frecuencia que
la de la red. Las señales se compararán con una señal triangular y se obtendrán tres
trenes de pulso s1,3,5. Esto se observa de forma gráfica en la Fig. 2.8. Por otro lado para
utilizar esta técnica en los convertidores de seis pulsos son necesarias otras tres señales
s2,4,6 las cuales corresponderán a las señales complementarias a s1,3,5.

ωt

ωt

ωt

ωt

ma mcmb

1

1

1

s1

s5

s3

Vcarrier

[V ]

Figura 2.8: Técnica de modulación SPWM.

2.3. Estabilidad

Para garantizar la utilidad de un controlador para algún sistema, se deben garan-
tizar propiedades de estabilidad y de buen desempeño. En esta sección se presenta un
resumen de algunas nociones de estabilidad para sistemas no-lineales, que serán recu-
peradas en el Caṕıtulo 4 para la propuesta de controladores.
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Cuando se tiene un modelo matemático en variables de estado como:

ẋ(t) = f(x) (2.1)

x(0) = x0

donde f es una función vectorial posiblemente no-lineal, surgen algunas preguntas res-
pecto a la solución de la ecuación diferencial: ¿Las soluciones de (2.1) permanecen
acotadas para todo tiempo? Si śı, ¿convergen en algún punto? ¿Se puede modificar su
solución por medio de una entrada de control? Para analizar esto, es necesario presentar
las siguientes definiciones tomadas de [26]:

Un punto x = x⋆ en el espacio de estados se dice ser punto de equilibrio de ẋ =
f(x(t)) si

f(x⋆) = 0; ∀ t ≥ 0

Este punto de Equilibrio de ẋ = f(x(t)) es

Estable si, para cada ϵ > 0, existe una δ = δ(ϵ, t0) > 0 tal que

||x(t0)|| < δ ⇒ ||x(t)|| < ϵ, ∀t ≥ t0 > 0

Asintóticamente estable, si es estable y existe una constante positiva c = c(t0) tal
que

x(t) → 0 cuando t → ∞ (2.2)

para todo ||x(t0)|| < c

Estas nociones de estabilidad se ilustran en la Fig. 2.9 donde la trayectoria en azul es
la solución x(t) de la ecuación diferencial, la cual inicia en una condición inicial x(0).

Figura 2.9: Estabilidad en el sentido de Lyapunov. Imagen obtenida de www.math24.net

Ahora bien, de acuerdo con [27], para determinar la estabilidad de un punto de
equilibrio se puede seguir la siguiente filosof́ıa: si la enerǵıa total de un sistema se
disipa continuamente, entonces el sistema, ya sea lineal o no-lineal, eventualmente debe
irse a un punto de equilibrio. Se puede concluir estabilidad de un sistema examinando
una función escalar. Aśı es como surge la motivación de estudiar funciones positivas
definidas.
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Una función escalar continuamente diferenciable V : D ⊆ Rn → R se dice ser
positiva definida si

V (0) = 0, y V (x) > 0 en D − {0}
Dado un vector x ∈ Rn y una matriz P con valores propios todos positivos, un ejemplo
de una función positiva definida es

V (x) = x⊤Px

2.3.1. Método de Lyapunov

Dado el sistema

ẋ(t) = f(x) (2.3)

x(0) = x0

para saber si el punto de equilibrio converge a algún valor (estable en el sentido de
Lyapunov) o si se va a infinito (inestable), una manera es obtener expĺıcitamente la
solución de la ecuación diferencial. Sin embargo, el método de Lyapunov permite deter-
minar la estabilidad de un sistema (ẋ = f(x)) sin la necesidad de resolver la ecuación
diferencial.

Aśı, sea V (x) una función positiva definida tal que

V̇ (x) =

(
∂

∂x
V (x)

)⊤
ẋ ≤ 0 (2.4)

entonces el origen x = 0 es estable.
Para interpretar el método, hay que mirar el lado derecho de la Ecuación (2.4). Este

lado, es el producto punto entre dos vectores: el vector gradiente de V y el vector ẋ,
donde este último son las trayectorias de la ecuación diferencial. De manera que, para
el caso particular donde ẋ = f(x) ∈ R2 y la función de Lyapunov V : R2 → R un
paraboloide dado por V (x) = x⊤Px, entonces gráficamente:
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Figura 2.10: Estabilidad en el sentido de Lyapunov. Imagen obtenida de www.math24.net

Para el análisis se toma en cuenta lo siguiente:

La función escalar V (x) (posiblemente una función de enerǵıa) tiene un mı́nimo
en x = 0 (punto de mı́nima enerǵıa).

Si se piensa en las curvas de nivel del paraboloide, éstas son circunferencias cir-
cunscritas en el origen.

El vector gradiente atraviesa las curvas de nivel ortogonalmente siempre apun-
tando a la dirección de máximo crecimiento de V (x).

El producto punto entre dos vectores ∇H · ẋ = (∇H)⊤ẋ

En este caso, las curvas de nivel ayudan a representar funciones de entrada bidi-
mensional. Estás gráficas muestran el comportamiento de la función en un plano. Por
ejemplo, si consideramos una función f(x, y) que representa la altura de un terreno, las
curvas de nivel son ĺıneas que conectan puntos en el plano donde la altura es la misma.

Por su parte, el gradiente de una función es un vector que apunta en la dirección de
la máxima tasa de cambio de la función en un punto dado y cuya magnitud indica si la
tasa de cambio es máxima o mı́nima en esa dirección. En otras palabras, el gradiente
nos dice hacia dónde y con qué rapidez cambia la función en un punto dado. En el
caso de una función f(x, y), el gradiente se denota como ∇⃗f y se calcula tomando las
derivadas parciales de la función con respecto a cada una de las variables independientes.

Existe una relación entre las curvas de nivel y el gradiente, y es que el gradiente
de una función cruza perpendicularmente a las curvas de nivel. La Fig. 2.11 ilustra las
curvas de nivel y el gradiente de un paraboloide, donde se puede observar de forma
gráfica su relación.
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Figura 2.11: a) Paraboloide b) Curvas de nivel y gradiente.
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Caṕıtulo 3

Modelo matemático

Una vez presentado el funcionamiento de un rectificador y de un inversor trifásico,
en este caṕıtulo se presenta el análisis del modelo matemático de cada uno. Como es
usual en la metodoloǵıa de modelado, cada sistema se representa por la interconexión
de elementos ideales1 (resistencias, inductores y capacitores), se identifican las leyes
de los elementos o relaciones constitutivas para, finalmente, hacer uso de las leyes de
conservación de enerǵıa, en este caso, Leyes de Kirhhoff. La sustitución de las leyes de
los elementos en las restricciones de interconexión conlleva a un conjunto de ecuaciones
diferenciales que representa al modelo matemático.

Ahora bien, tomando en cuenta que en este trabajo se busca diseñar controladores
basados en modelo, toman relevancia las propiedades que puedan tener las ecuaciones
diferenciales representadas de forma matricial. Aśı pues, adicional a lo mencionado,
una vez obtenidas las ecuaciones diferenciales se busca llevarlas a una forma matricial
y después escribirlas con una estructura espećıfica. Esta estructura y sus propiedades
se discuten a lo largo del caṕıtulo.

3.1. Rectificador trifásico

En la Figura 3.1 se muestra un rectificador trifásico, el cual está compuesto de 6
dispositivos de conmutación, en este caso IGBTs, que forman un puente trifásico de
tres ramas, es decir, cuenta con tres pares de transistores. Los voltajes que entran a
cada rama del convertidor, identificados con vabcti , están conectados en serie a una red
de voltaje trifásica balanceada vabcg , que presenta un desfasamiento de 120◦ entre cada
una de sus fases, mediante las inductancias L y la suma de la resistencia parásita en las
inductancias y la resistencia debido a perdidas de conducción, representadas por RL.
Las impedancias mencionadas tienen un voltaje y corriente asociados, identificados por

1Un elemento ideal es aquel que representa un solo fenómeno.
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3. MODELO MATEMÁTICO

vabc e iabcLi respectivamente, donde

vabcti =

vativbti
vcti

 , vabcg =

vagvbg
vcg

 , vabc =

vavb
vc

 , iabcLi =

iaLiibLi
icLi


Mientras que las inductancias pueden representarse por

L =

La 0 0
0 Lb 0
0 0 Lc


y las resisitivas por

RL =

ra 0 0
0 rb 0
0 0 rc


Por su parte, la salida del circuito está conectada a una carga identificada por rz,

la cual está en paralelo con un capacitor CCD y su resistencia asociada rCD, cuyas
corrientes están representadas por Icv e Irc, respectivamente, mientras que el voltaje
en estos elementos se representa por VCD y la corriente de salida que va a la carga se
identifica como IDAB.

Red CA

vag

vbg

vcg

ra La

iaLi
vati

+ va −

rb Lb

ibLi
vbti

+ vb −

rc Lc

icLi
vcti

+ vc −

s1

s2

s3

s4

s5

s6

ICD

IDAB

CCD

Irc

Icv

rCD

+

−

VCD carga

1

Figura 3.1: Convertidor trifásico en modo rectificador

Ahora bien, para iniciar indicando el comportamiento de las variables, se sabe [17]
que el voltaje trifásico en CA en las terminales de entrada está relacionado con el
voltaje de CD en la salida, mientras que la corriente CD que fluye por cada brazo
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3.1 Rectificador trifásico

del convertidor está relacionada con la corriente de CA de entrada por medio de las
siguientes expresiones:

vabcti =
1

2
mabcVCD (3.1)

ICD =
1

2
mabc

⊤iabcLi (3.2)

donde mabc = [ma mb mc]
⊤ ∈ R3 son las señales de modulación y se consideran señales

sinusoidales continuas de una amplitud en el rango [−1, 1].

Como se mencionó anteriormente, las ecuaciones diferenciales que rigen la dinámica
de este circuito son obtenidas mediante leyes de elementos, para este trabajo, asumidas
lineales, y las leyes de voltajes y corrientes de Kirchhoff. La entrada se analiza usando
la ley de voltajes:

vabcg = vabc + vabcti

que, tomando en cuenta cada elemento, se puede escribir como

vabcg = RL iabcLi + L
diabcLi (t)

dt
+ vabcti

y resolviendo para el término de la derivada queda

L
diabcLi (t)

dt
= −RL iabcLi − vabcti + vabcg (3.3)

Por su parte, la salida se analiza mediante la ley de corrientes, donde de acuerdo con
la Figura 3.1

ICD = Icv + Irc + IDAB

Sustituyendo el valor de la corriente de cada elemento, la expresión anterior se puede
reescribir como

ICD = CCD
dVC(t)

dt
+ r−1

CDVCD + IDAB

y resolviendo para el término de la derivada

CCD
dVC(t)

dt
= −r−1

CDVCD + ICD − IDAB (3.4)

Ahora bien, definiendo las siguientes variables de estado

x(t) :=

[
iabcLi

VCD

]
=


iaLi
ibLi
icLi
VCD

 ∈ R4, (3.5)
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3. MODELO MATEMÁTICO

partiendo de las Ecuaciones (3.3) y (3.4) y sustituyendo en ellas las Ecuaciones (3.1) y
(3.2) respectivamente, se obtiene

L
diabcLi (t)

dt
= −RLi

abc
Li − 1

2
mabcVCD + vabcg (3.6a)

CCD
dVCD(t)

dt
= −r−1

CDVCD +
1

2
m⊤

abci
abc
Li − IDAB (3.6b)

Las ecuaciones (3.6) anteriores representan el comportamiento del circuito rectificador,
es decir, su modelo matemático y se pueden reescribir de forma matricial de la siguiente
forma [

L 0
0 CCD

]
d

dt

[
iabcLi

VCD

]
=

[
−RL −1

2mabc
1
2m

⊤
abc −r−1

CD

] [
iabcLi

VCD

]
+

[
vabcg

−IDAB

]
que expresado de manera compacta también se puede escribir como

Pẋ = (J(mabc)−R)x+

[
vabcg

−IDAB

]
(3.7)

donde x⊤ =
[
iabc

⊤
Li , VDC

]
∈ R4, es el vector de estados, R = diag{ra, rb, rc, r−1

CD} es una

matriz diagonal que tiene los parámetros de los elementos disipadores de enerǵıa del
circuito, P = diag{La, Lb, Lc, CCD} es una matriz con los parámetros de los elementos
almacenadores y

J(mabc) :=
1

2


0 0 0 −ma

0 0 0 −mb

0 0 0 −mc

ma mb mc 0


es una matriz antisimétrica, es decir, es tal que J(mabc) = −J⊤(mabc), depende de las
señales de modulación y retrata la interacción entre los estados del sistema.

3.2. Inversor trifásico

La Figura 3.2 muestra un inversor trifásico cuyos voltajes trifásicos en las terminales
de salida son vabcto . La salida del inversor está conectado a una carga mediante las
inductancias Labc

o con resistencias parásitas rabco . Los voltajes y corrientes en estos
elementos son vabco e iabcLo respectivamente. Adicionalmente, para completar un filtro LC
se tienen tres capacitores Cabc

f cuyas corrientes se representan con iabcCf . La notación tiene
una estructura similar a la notación empleada en el rectificador, que es la siguiente:

vabcto =

vatovbto
vcto

 , vabco =

vaovbo
vco

 , iabcLo =

iaLoibLo
icLo

 y iabcCf =

iaCf

ibCf

icCf


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3.2 Inversor trifásico

Labc
o =

La
o 0 0
0 Lb

o 0
0 0 Lc

o

 , ro =

rao 0 0
0 rbo 0
0 0 rco

 , Cf =

Ca
f 0 0

0 Cb
f 0

0 0 Cc
f


Por su parte, vabcc e iabcc son los voltajes y corrientes en la carga representados por:

vabcc =

vacvbc
vcc

 , iabcc =

iacibc
icc


Mientras que la carga en la salida es trifásica y sus parámetros se identifican por medio
de la siguiente matriz:

rz =

raz 0 0
0 rbz 0
0 0 rcz


Por otro lado, en la entrada tenemos un capacitor CCD2 y su resistencia asociada rCD2,
cuyas corrientes están representadas por Icv2 e IrCD2, respectivamente, mientras que el
voltaje en estos elementos es VCD2 y la corriente de entrada al sistema es IDAB2.

DAB

IDAB2 ICD2

CCD2

IrCD2

Icv2

rCD2

+

VCD2

−

s1

s4

s3

s6

s5

s2

vato

vbto

vcto

rao
La
o

iaLo
vac

+ vao −

rbo
Lb
o

ibLo
vbc

+ vbo −

rco
Lc
o

icLo
vcc

+ vco −

iaCf

Ca
f

iac

ibCf

Cb
f

ibc

icCf

Cc
f

icc

carga

Figura 3.2: Convertidor trifásico en modo inversor con filtro LC

Además, siguiendo lo reportado en la literatura [17], la corriente de entrada al
convertidor y el voltaje en las terminales de salida de cada brazo del mismo se pueden
expresar como:

ICD2 =
1

2
m⊤

abc i
abc
Lo (3.8)

vabcto =
1

2
mabc VCD2 (3.9)
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3. MODELO MATEMÁTICO

donde mabc = [ma mb mc]
⊤ son las señales de modulación y se consideran señales

sinusoidales continuas de una amplitud en el rango [−1, 1].
Para obtener el modelo matemático, la entrada se analiza mediante la Ley de

Kirchhoff de corriente (LCK)

IDAB2 = ICD2 + ICCD2
+ IrDC

donde

IDAB2 = ICD2 + CCD2
dVCD2

dt
+ r−1

CD2VCD2

Resolviendo para el término de la derivada

CCD2
dVCD2

dt
= IDAB2 − ICD2 − r−1

CDVCD2 (3.10)

Por otro lado, la salida se analiza tanto con ley de corrientes como con la Ley de
Kirchhoff de voltaje (LKV). En particular, aplicando la ley de corrientes en el nodo de
salida, ver Figura 3.2, se tiene lo siguiente

iabcLo = iabcCf + iabcC

iabcLo = Cf
dvabcc

dt
+ r−1

z vabcc

Resolviendo para el término de la derivada

Cabc
f

dvabcc

dt
= iabcLo − r−1

z vabcc (3.11)

Mientras que, aplicando la LKV en la malla a la salida nos queda

vabcto = vabco + vabcc

y sustituyendo las leyes de los elementos se tiene

vabcto = ro iabcLo + Lo
diabcLo

dt
+ vabcc

obteniendo el término asociado al inductor

Lo
diabcLo

dt
= vabcto − ro iabcLo − vabcc (3.12)

Las ecuaciones (3.10)-(3.12) representan la dinámica de los elementos almacenadores
del sistema, es decir, representan el modelo matemático. Para representar este modelo
de forma matricial se utilizan variables de estado. Para el inversor, el vector de estados
se ha definido como

x(t) =

VDC2

vabcc

iabcLo

 =



VDC2

vac
vbc
vcc
iaLo
ibLo
icLo


∈ R7 (3.13)
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3.2 Inversor trifásico

Entonces, partiendo de las ecuaciones (3.10), (3.11) y (3.12) y sustituyendo en ellas las
ecuaciones (3.8) y (3.9), se obtiene

CCD2
dVCD2

dt
= IDAB2 −

1

2
m⊤

abc i
abc
Lo − r−1

CDVCD2 (3.14a)

Cabc
f

dvabcc

dt
= iabcLo − r−1

z vabcc (3.14b)

Lo
diabcLo

dt
=

1

2
mabc VCD2 − ro iabcLo − vabcc (3.14c)

que escritas de forma matricial, toman la formaCCD2 0 0
0 Cabc

f 0

0 0 Lo

 d

dt

VCD2

vabcc

iabcLo

 =

−r−1
CD 0 −1

2m
⊤
abc

0 −r−1
z I

1
2mabc −I −ro

VCD2

vabcc

iabcLo

+

IDAB2

0
0


(3.15)

donde I es la matriz identidad de orden tres, es decir

I =

1 0 0
0 1 0
0 0 1


Debe observarse que las siete ecuaciones descritas en (3.15) también pueden ser escritas
en su forma compacta como

Pẋ = (J(mabc)−R)x+

IDAB2

0
0

 (3.16)

donde se han definido la matriz de parámetros asociados a los elementos almacenadores

P =

CD 0 0
0 Cabc

f 0

0 0 Lo

 ∈ R7×7, con Cf =

Ca
f 0 0

0 Cb
f 0

0 0 Cc
f

 y Lo =

La
o 0 0
0 Lb

o 0
0 0 Lc

o


la matriz antisimétrica J(mabc)

J(mabc) =

 0 0 −1
2m

⊤
abc

0 0 I
1
2mabc −I 0

 = −J⊤(mabc) (3.17)

la cual nuevamente depende del vector mabc y modela las interconexiones entre las
variables; aśı como la matriz con los parámetros asociados a los elementos disipadores

R =

r−1
CD 0 0
0 r−1

z 0
0 0 ro

 ∈ R7×7 con rz =

raz 0 0
0 rbz 0
0 0 rcz

 y ro =

rao 0 0
0 rbo 0
0 0 rco


Es interesante notar que, aunque obedecen a sistemas distintos, matemáticamente

las ecuaciones que describen al rectificador (3.7) tienen la misma forma que las que
describen al inversor (3.16). Lo anterior, sirve para definir estrategias de control.
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3. MODELO MATEMÁTICO

3.3. Validación numérica de los modelos matemáticos

En esta sección, se presenta la validación numérica de los modelos matemáticos
planteados. La validación consiste en la programación de las ecuaciones diferenciales
(3.7) y (3.16) que describen a los sistemas rectificador e inversor, respectivamente, y su
comparación con los resultados obtenidos de la simulación de los circuitos eléctricos.
Para ello se utilizó el software especializado Maltab/Simulink R2023b. Espećıficamente,
la electrónica se simuló mediante la libreŕıa Simscape y el resultado se comparó con el
obtenido de la programación mediante diagrama de bloques del modelo matemático.
La libreŕıa Simscape permite contemplar situaciones más realistas en el sentido de que
ya no considera elementos ideales para la construcción del circuito, ni en los elementos,
ni en la medición.

El objetivo de esta validación es observar de forma gráfica la dinámica de los siste-
mas, sus tiempos de respuesta y comportamiento en el estado transitorio y permanente,
para saber si los modelos planteados son adecuados para utilizarlos con fines de control.

3.3.1. Rectificador trifásico

El método numérico utilizado para realizar esta simulación fue del tipo Runge-Kutta
(ODE4) con un tipo de muestreo de paso fijo de 16.667 µs y un tiempo de simulación de
0.1 segundos. El circuito a simular es el que se muestra en la Figura 3.1. Los parámetros
que se utilizaron para realizar la simulación se muestran en la Tabla 3.1.

Tabla 3.1: Parámetros utilizados para el rectificador trifásico.

Parámetro Valor

vabcg 180 Vp

ra 1mΩ

La 2.5 mH

CCD 10µF

rCD 30Ω

rz 100 Ω

Para validar este modelo, las señales de alimentación vabcg en (3.7) son señales si-
nusoidales desfasadas 120◦ con la misma magnitud, es decir, un sistema balanceado. A
continuación, se presentan una serie de figuras donde se comparan las simulaciones.
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3.3 Validación numérica de los modelos matemáticos

En las gráficas de la Figura 3.3 podemos observar el voltaje de salida rectificado,
tanto para el caso del circuito eléctrico, como del modelo matemático. Para el estado
transitorio, se puede observar que la señal presenta oscilaciones, pero ambas gráficas
tienen un comportamiento bastante similar; en cuanto al estado permanente, en apro-
ximadamente 0.06 segundos se observa que la respuesta se estabiliza alrededor de 386
[V] para ambos casos.
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Figura 3.3: Voltaje de DC en el rectificador.

La diferencia entre ambas señales se observa de forma gráfica en la Figura 3.4, la
cual muestra que en el estado transitorio se tiene un error que inicialmente tiene una
valor de 17 [V], pero que se aproxima a cero conforme la respuesta del sistema se acerca
al estado estacionario. Espećıficamente, es en alrededor de 6 [ms] que la diferencia entre
ambas señales es casi nula.
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Figura 3.4: Error de voltaje rectificador.

Por otro lado, la corriente de entrada del sistema se muestra en la Figura 3.5, en la
que podemos observar el voltaje trifásico de entrada, tanto del circuito, como del modelo
matemático. Se observa que ambas gráficas tienen una respuesta bastante similar, donde
en aproximadamente 0.04 segundos alcanzan el estado permanente. Adicionalmente se
observa que la máxima amplitud de cada fase es 20 [A] para ambos casos.
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Figura 3.5: Señales de corriente de entrada obtenidas del rectificador.
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3.3 Validación numérica de los modelos matemáticos

3.3.2. Inversor trifásico

Para el caso del inversor, el método numérico utilizado fue del tipo Runge-Kutta
(ODE4) con un tipo de muestreo de paso fijo de 16.667 µs y un tiempo de simulación
de 0.2 segundos, con el fin de observar su respuesta permanente. El circuito a simular
es el que se muestra en la Figura 3.2 y los parámetros utilizados para realizar las
simulaciones del inversor trifásico se muestran en la Tabla 3.2.

Tabla 3.2: Parámetros utilizados para el inversor trifásico.

Parámetro Valor

iDAB2 50 A

CCD2 10 µF

rCD2 15 Ω

ro 1 mΩ

Lo 2.5 mH

Cf 1000 µF

rc 15 Ω

Para este caso se espera obtener a la salida un sistema trifásico balanceado, es decir,
tres señales sinusoidales desfasadas 120◦ con la misma amplitud.

En las gráficas de la Figura 3.6 podemos observar el voltaje trifásico de salida, tanto
del circuito, como del modelo matemático. Se observa que ambas gráficas tienen una
respuesta bastante similar. Es aproximadamente a los 0.04 segundos cuando se alcanza
el estado permanente y se observa que la máxima amplitud de cada fase es 340 [V] para
ambos casos.
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Figura 3.6: Señales de voltaje obtenidas del inversor. (a) Circuito con Simscape (b) Ecua-

ciones diferenciales.

Mientras que, en la Figura 3.7 se presentan las señales trifásicas de corriente. Estas
corrientes tienen una amplitud máxima de 3.5 [A] para ambos casos y un error de
estado permanente de entre ±0.15 [A]. Otra vez, la discrepancia entre ambos casos se
adjudica a dinámicas no modeladas.
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3.3 Validación numérica de los modelos matemáticos
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Figura 3.7: Señales de corriente obtenidas del inversor (a) Circuito con Simscape (b)

Ecuaciones diferenciales.
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Caṕıtulo 4

Diseño de controladores para

convertidores trifásicos

En este caṕıtulo se presenta el esquema de control tanto para el rectificador como
para el inversor. Una de las principales caracteŕısticas en la metodoloǵıa de diseño de
estos controladores es que parten de que el modelo matemático puede escribirse con
una estructura matemática espećıfica dada por

ẋ = [J −R]
∂H

∂x
(x) + gu (4.1a)

y = g⊤
∂H

∂x
(x) (4.1b)

con x el estado, H una función escalar que representa la enerǵıa almacenada, J,R ma-
trices de n× n, donde J = −J⊤ representa la interconexión de los elementos ideales y
R = R⊤ ≥ 0 la disipación de enerǵıa. Si el sistema tiene la estructura (4.1), entonces
se puede seguir la metodoloǵıa. Es importante mencionar que, como se presenta en el
Caṕıtulo 3, tanto el rectificador como el inversor estudiados en este trabajo, represen-
tados por (3.7) y (3.16), tienen la estructura requerida.

Aśı pues, el diseño de la ley de control, tanto para el inversor como para el rectifi-
cador, sigue los siguientes pasos:

1. Se obtiene el modelo matemático y se busca que tenga una forma tipo (4.1).

2. Se determinan los valores de voltajes y corrientes deseados. Sin embargo, en este
punto es importante garantizar que las corrientes y los voltajes deseados sigan
satisfaciendo las Leyes de Kirchhoff, en otras palabras, que sean corrientes y vol-
tajes que satisfagan el modelo matemático. Aśı pues, los valores deseados parten
de una copia del sistema y se distinguen del original denotando sus variables como
(·)⋆.

3. Se escribe la variable de error, en adelante denotada por (̃·), la cual se encuentra
como la diferencia entre el estado original y el deseado (̃·) = (·) − (·)⋆. Y se
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4. DISEÑO DE CONTROLADORES PARA CONVERTIDORES TRIFÁSICOS

encuentra la ecuación diferencial que representa la evolución del error, también
llamada dinámica del error.

4. Se hace un análisis de estabilidad en el sentido de Lyapunov, proponiendo una
función tipo enerǵıa W pero en las variables del error. Esta función debe tener
un mı́nimo en el error cero, es decir en x̃ = 0.

5. Se encuentra la derivada de W respecto al tiempo y se evalúa la dinámica del
error. La ley de control se obtiene de garantizar que Ẇ ≤ 0.

4.1. Control del rectificador

Como se mencionó, el objetivo del rectificador trifásico es transformar corriente al-
terna en corriente directa. Sin embargo, se desea establecer un valor de voltaje de CD
deseado a la salida aún cuando existan cambios en la carga conectada a la salida del
rectificador, lo que justifica la necesidad de un control en lazo cerrado.

Aśı pues, el objetivo es diseñar una ley de control para mabc que retroalimente a los
estados, tal que en lazo cerrado se cumpla que

ĺım
t→∞

VCD = V ⋆
CD y ĺım

t→∞
iabcLi = iabc

⋆

Li ,

o visto de otra forma, se debe cumplir que

ĺım
t→∞

VCD − V ⋆
CD = 0

ĺım
t→∞

iabcLi − iabc
⋆

Li = 0

}
ĺım
t→∞

x− x⋆ = 0 (4.2)

Para definir la señal de control que cumpla el objetivo, se sigue la metodoloǵıa. Esto
es, se parte del modelo matemático dado por (3.7) para definir los estados deseados

x⋆⊤ =
[
iabc

⊤⋆

Li V ⋆
CD

]
, que de acuerdo con el Punto 2 de la Metodoloǵıa, deben ser tales

que satisfagan el modelo. Es decir, las corrientes y voltajes deseados son los x⋆ que
satisfacen

Pẋ⋆ =
[
J(m⋆

abc)−R
]
x⋆ +

[
vabcg

−IDAB

]
(4.3)

donde vabcg es el voltaje trifásico balanceado de entrada e IDAB la corriente demandada
por la carga.
Por otra parte, partiendo de la definición que se dio del error x̃, puede escribirse como

x̃ = x− x⋆

cuya derivada es
˙̃x = ẋ− ẋ⋆
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4.1 Control del rectificador

por lo que también se debe cumplir que

P ˙̃x = Pẋ− Pẋ⋆ (4.4)

Para encontrar la dinámica del error, se sustituye el modelo (3.7) y la expresión (4.3)
en (4.4) teniendo que

P ˙̃x =
[
J(mabc)−R

]
x+

[
vabcg

−IDAB

]
−
[
J(m⋆

abc)−R
]
x⋆ −

[
vabcg

−IDAB

]
(4.5)

P ˙̃x =
[
J(mabc)−R

]
x−

[
J(m⋆

abc)−R
]
x⋆

P ˙̃x = J(mabc)x− J(m⋆
abc)x

⋆ −Rx+Rx⋆

que escrito de otra forma es

P ˙̃x = J(mabc)x− J(m⋆
abc)x

⋆ −R (x− x⋆)

lo que es equivalente a

P ˙̃x = J(mabc)x− J(m⋆
abc)x

⋆ −Rx̃

Además, sabemos que x̃ = x− x⋆ lo cual implica que x = x̃+ x⋆, entonces

P ˙̃x = J(mabc)(x̃+ x⋆)− J(m⋆
abc)x

⋆ −Rx̃

P ˙̃x = J(mabc)x̃+ J(mabc)x
⋆ − J(m⋆

abc)x
⋆ −Rx̃

P ˙̃x = [J(mabc)−R] x̃+ J(mabc)x
⋆ − J(m⋆

abc)x
⋆ (4.6)

Para tratar de simplificar la estructura del sistema (4.6), la matriz J(mabc) se puede
separar de la siguiente forma

J(mabc) =
1

2


0 0 0 −ma

0 0 0 −mb

0 0 0 −mc

ma mb mc 0



=
1

2



0 0 0 −1
0 0 0 0
0 0 0 0
1 0 0 0


︸ ︷︷ ︸

J1

ma +


0 0 0 0
0 0 0 −1
0 0 0 0
0 1 0 0


︸ ︷︷ ︸

J2

mb +


0 0 0 0
0 0 0 0
0 0 0 −1
0 0 1 0


︸ ︷︷ ︸

J3

mc


es decir

J(mabc) =
1

2
(J1ma + J2mb + J3mc) (4.7)

con ma, mb y mc escalares y las matrices constantes J1, J, 2 y J3 antisimétricas. Mul-
tiplicando (4.7) por el vector de estados x

J(mabc)x =
1

2
(J1ma + J2mb + J3mc)x
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4. DISEÑO DE CONTROLADORES PARA CONVERTIDORES TRIFÁSICOS

que, por propiedades de la multiplicación de vectores, puede ser escrito como

J(mabc)x =
1

2

[
J1x J2x J3x

]
︸ ︷︷ ︸

G(x)

ma

mb

mc

 (4.8)

Tomando en cuenta lo anterior, se tiene la siguiente igualdad

J(mabc)x = G(x)mabc

con G(x) una matriz de 4× 3 definida en (4.8). Sustituyendo lo anterior en la Ecuación
(4.6) se tiene

P ˙̃x = [J(mabc)−R] x̃+ G(x⋆)mabc − G(x⋆)m⋆
abc

P ˙̃x = [J(mabc)−R] x̃+ G(x⋆)(mabc −m⋆
abc)

y por lo tanto la dinámica del error será

P ˙̃x = [J(mabc)−R] x̃+ G(x⋆)m̃abc (4.9)

El diseño de la ley de control debe cumplir con la condición de estabilidad en el sentido
de Lyapunov, para mostrarlo, se propone una función candidata de Lyapunov positiva
definida W (x̃), se encuentra su derivada respecto al tiempo dada por

Ẇ (x̃) =

(
∂W (x̃)

∂x̃

)⊤
˙̃x

y se sustituye la dinámica del error ˙̃x. El objetivo es buscar condiciones para que la
derivada sea negativa Ẇ (x̃) ≤ 0. La función tipo enerǵıa W que se propone es

W (x̃) =
1

2
x̃⊤Px̃ > 0 (4.10)

y su derivada respecto al tiempo

Ẇ (x̃) =
∂⊤W (x̃)

∂x̃
· ˙̃x = x̃⊤P ˙̃x (4.11)

Sustituyendo la Ecuación (4.9) en la expresión anterior

Ẇ (x̃) = x̃⊤ [J(mabc)−R] x̃+ x̃⊤G(x⋆)m̃abc

Ẇ (x̃) = x̃⊤J(mabc)x̃− x̃⊤Rx̃+ x̃⊤G(x⋆)m̃abc

Ahora, considerando el hecho de que la matriz J(mabc) es una matriz antisimétrica el
término x̃⊤J(mabc)x̃ = 0, por lo que la expresión anterior se puede reescribir como

Ẇ (x̃) = −x̃⊤Rx̃+ x̃⊤G(x⋆)m̃abc
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4.1 Control del rectificador

y para que x̃ = 0 sea estable, Ẇ (x̃) ≤ 0, para ello se define y⊤ := x̃⊤G(x⋆)

Ẇ (x̃) = −x̃⊤Rx̃+ y⊤m̃abc

por otro lado si se define m̃abc = −kpy con kp una matriz constante de 3× 3 positiva,
entonces

Ẇ (x̃) = −x̃⊤Rx̃− y⊤kpy

y se observa que
Ẇ (x̃) = −x̃⊤Rx̃− y⊤kpy ≤ 0 (4.12)

con lo que se asegura que el punto x̃ = 0 es estable.
Por último, la ley de control se obtiene de m̃abc = −kpy y la definición de m̃abc =
mabc −m⋆

abc, esto es
mabc = −kpy +m⋆

abc (4.13)

la cual es la señal de control que se debe implementar.
En la Figura 4.1 se observa un esquema general del controlador propuesto, el cual

parte del sistema que tiene como entrada una señal modulada trifásica mabc y una
entrada de voltaje vabcg , y tiene como salida el estado x. Por su parte, de acuerdo con
la Ecuación (4.13) para poder generar la señal de control mabc se necesita de una señal
modulada ideal m⋆

abc generada a partir de un sistema externo llamado “generador de
referencias”. La salida del generador de referencias son los estados deseados x⋆, obte-
nidos a partir de la resolución del modelo proponiendo un valor de voltaje o corriente
deseado como se detalla en la Sección 4.1.1. Con el estado deseado, se obtiene el error
x̃ y se construye la matriz G(x⋆), con esto puede generarse el vector y := G(x⋆)⊤x̃ e
implementar la ley de control (4.13).

m̃abc
y

G (x⋆)

m⋆
abc

mabc
Rectificador

vabcg

Generador
Referencias

m⋆
abc mabc

x̃x⋆

+
+

VCDiabcLi

x

−kp

(·)T
×

−+

Figura 4.1: Esquema general del controlador.

La siguiente subsección está dedicada al desarrollo del generador de referencias.
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4. DISEÑO DE CONTROLADORES PARA CONVERTIDORES TRIFÁSICOS

4.1.1. Generador de referencias

Para implementar la ley de control descrita anteriormente, es necesario proponer
algunos valores de corriente o voltaje, resolver el sistema de ecuaciones asociado al
modelo y con esto obtener el valor de x⋆ y m⋆

abc. El modelo en las variables deseadas
(4.3) se reescribe aqúı en su forma extendida como

L
diabc

⋆

Li

dt
= −RLi

abc⋆

Li − 1

2
m⋆

abcV
⋆
CD + vabcg (4.14a)

CCD
dV ⋆

CD(t)

dt
= −r−1

CDV
⋆
CD +

1

2
m⋆⊤

abci
abc⋆

Li − IDAB (4.14b)

Al plantear el problema, se observa que no pueden imponerse arbitrariamente todos las
variables deseadas, lo anterior porque el sistema de ecuaciones (4.14) consta de cuatro
ecuaciones y siete incógnitas (iabc

⋆

Li , m⋆
abc y V ⋆

CD). Para encontrar una solución de este
sistema se debe proponer el valor de tres variables y resolver el sistema para las cuatro
restantes. En este trabajo de tesis, se ha decidido tener libertad de fijar el voltaje de
salida V ⋆

CD constante, sin embargo, ésta sólo es una de las tres variables que necesitan
fijarse, por lo que se procede como sigue.
De la ecuación (4.14a) se obtiene m⋆

abc

m⋆
abc =

2

V ⋆
CD

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLi

abc⋆

Li + vabcg

)
(4.15)

Mientras que de la ecuación (4.14b) el término 1
2m

⋆⊤
abci

abc⋆

Li se puede escribir como
1
2m

⋆⊤
abci

abc⋆

Li = 1
2 i

abc⋆⊤
Li m⋆

abc ya que se trata de un término escalar, entonces

CCD
dV ⋆

CD(t)

dt
= −r−1

CDV
⋆
CD +

1

2
iabc

⋆⊤
Li m⋆

abc − IDAB (4.16)

Considerando la ecuación (4.15) y que IDAB = 0, es decir, que no se tiene carga, la
ecuación anterior puede reescribirse como

CCD
dV ⋆

CD(t)

dt
= −r−1

CDV
⋆
CD +

iabc
⋆⊤

Li

V ⋆
CD

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLi

abc⋆

Li + vabcg

)
Ahora, tomando en cuenta que se desea fijar el valor de voltaje de CD constante V ⋆

CD ∈
R, es decir es un término escalar, su derivada será

dV ⋆
CD(t)
dt = 0. Por lo que la ecuación
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4.1 Control del rectificador

anterior queda como

−r−1
CDV

⋆
CD +

iabc
⋆⊤

Li

V ⋆
CD

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLi

abc⋆

Li + vabcg

)
= 0

iabc
⋆⊤

Li

V ⋆
CD

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLi

abc⋆

Li + vabcg

)
= r−1

CDV
⋆
CD

iabc
⋆⊤

Li

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLi

abc⋆

Li + vabcg

)
= r−1

CDV
⋆2

CD

iabc
⋆⊤

Li

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLi

abc⋆

Li + vabcg

)
− r−1

CDV
⋆2

CD = 0

−iabc
⋆⊤

Li L
diabc

⋆

Li

dt
− iabc

⋆⊤
Li RL iabc

⋆

Li + iabc
⋆⊤

Li vabcg − r−1
CDV

⋆2

CD = 0

Ahora bien, dado que aún fijando V ⋆
CD se necesita fijar otras dos variables para

que el sistema pueda resolverse, se considera que las inductancias y resistencias son las
mismas entre fases, es decir que L = lI3 y RL = rLI3 donde I3 es una matriz identidad
de orden tres y l, rL son escalares, entonces

−iabc
⋆⊤

Li lI3
diabc

⋆

Li

dt
− iabc

⋆⊤
Li rLI3 i

abc⋆

Li + iabc
⋆⊤

Li vabcg − r−1
CDV

⋆2

CD = 0

lo que es equivalente a la ecuación escalar

−l iabc
⋆⊤

Li

diabc
⋆

Li

dt
− rL iabc

⋆⊤
Li iabc

⋆

Li + iabc
⋆⊤

Li vabcg − r−1
CDV

⋆2

CD = 0 (4.17)

Por otro lado, considerando que las corrientes trifásicas deseadas iabc
⋆

Li están balaceadas,
es decir, tienen la misma amplitud I⋆ con un desfasamiento de 120◦ entre cada fase, el
vector iabc

⋆

Li se puede representar como

iabc
⋆

Li =

ia⋆Liib
⋆

Li

ic
⋆

Li

 =

 I⋆ sin (ωt)
I⋆ sin (ωt− 2π

3 )
I⋆ sin (ωt+ 2π

3 )

 = I⋆γ (4.18)

donde I⋆ ∈ R y

γ :=

 sin (ωt)
sin (ωt− 2π

3 )
sin (ωt+ 2π

3 )

 ∈ R3

Por lo que su derivada será

diabc
⋆

Li

dt
=

 I⋆ω cos (ωt)
I⋆ω cos (ωt− 2π

3 )
I⋆ω cos (ωt+ 2π

3 )


Debe notarse que asumir que las corrientes están balanceadas anaĺıticamente implica
reducir el número de incógnitas, puesto que en lugar de tener una amplitud para cada
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fase, se tiene la misma amplitud para todas, pudiendo con esto darle solución al sistema
(4.17).

Entonces, el término
(
iabc

⋆

Li

)⊤ diabc
⋆

Li

dt
de la ecuación (4.17) puede obtenerse de manera

anaĺıtica como se demuestra en el Apéndice A.1 y de acuerdo con la Ecuación (A.1) es(
iabc

⋆

Li

)⊤ diabc
⋆

Li

dt
= 0 (4.19)

De forma similar el producto
(
iabc

⋆

Li

)⊤
iabc

⋆

Li puede obtenerse de manera anaĺıtica como se
muestra detalladamente en el Apéndice A.1 y está dado por la Ecuación (A.2) reescrita
aqúı como (

iabc
⋆

Li

)⊤
iabc

⋆

Li =
3

2
I⋆

2
(4.20)

Por último, de acuerdo con lo desarrollado en el Apéndice A.1 y la Ecuación (A.3) el
producto (

iabc
⋆

Li

)⊤
vabcg =

3

2
I⋆V (4.21)

Sustituyendo lo obtenido en (4.19)–(4.21) en la ecuación (4.17) queda de la siguiente
forma

−3

2
rLI

⋆2 +
3

2
I⋆V − r−1

CDV
⋆2

CD = 0 (4.22)

Es decir, se obtuvo una ecuación cuadrática en la corriente I⋆ la cual puede resolverse
para encontrar los valores de I⋆ que satisfacen un voltaje deseado V ⋆

CD constante

I⋆1,2 =
−3

2V ±
√

(32V )2 − 4(−3
2rL)(r

−1
CDV

⋆2
CD)

2(−3
2rL)

(4.23)

Una vez que se obtiene el valor de I⋆, éste puede sustituirse en (4.18) para poder formar
al vector iabc

⋆

Li . En la Figura 4.2 se observa la implementación del bloque “generador de
referencias”, en donde una vez que se obtiene el valor de I⋆ por medio de la Ecuación
(4.23) se puede obtener el valor de los estados deseados x⋆

mabc
⋆

vabcg

Modelo
Ec.(4.15)

x⋆
iabc

⋆

L

I⋆

V ⋆
DC

−3

2
rLI

⋆2

+
3

2
I⋆V − 1

rc
V ⋆2

DC

×
γ

Figura 4.2: Generación de referencias para un voltaje dado.
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4.2 Control inversor

Es importante notar que, de aśı desearlo, también es posible imponer el valor de las
corrientes deseadas, esto implica fijar el valor de las tres variables en iabc

⋆

Li y resolver el
sistema de ecuaciones para V ⋆

CD como sigue.
Partiendo de las ecuaciones (4.15) y (4.16)

m⋆
abc =

2

V ⋆
CD

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLi

abc⋆

Li + vabcg

)
CCD

dV ⋆
CD(t)

dt
= −r−1

CDV
⋆
CD +

1

2
iabc

⋆⊤
Li m⋆

abc − IDAB

y tomando en cuenta que V ⋆
CD ∈ R, dV ⋆

CD(t)
dt = 0 y que IDAB = 0, la ecuación anterior

queda como

−r−1
CDV

⋆
CD +

1

2
iabc

⋆⊤
Li m⋆

abc = 0

sustituyendo la expresión de m⋆
abc en la ecuación anterior

−r−1
CDV

⋆
CD +

1

2
iabc

⋆⊤
Li

[
2

V ⋆
CD

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLi

abc⋆

Li + vabcg

)]
= 0

−r−1
CDV

⋆
CD +

iabc
⋆⊤

Li

V ⋆
CD

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLi

abc⋆

Li + vabcg

)
= 0

Se multiplica la ecuación por V ⋆
CD para ahora obtener una ecuación cuadrática en el

voltaje V ⋆
CD

−r−1
CDV

⋆2

CD + iabc
⋆⊤

Li

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLi

abc⋆

Li + vabcg

)
= 0

Esta ecuación tiene como entrada el vector de corrientes iabc⋆Li y el voltaje de entrada
medido vabcg .
Resolviendo para V ⋆

CD

V ⋆
CD1,2

=

√
rCD iabc

⋆⊤
Li

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLiabc

⋆

Li + vabcg

)
(4.24)

Una vez que se resuelve la ecuación anterior es posible encontrar el valor de los estados
deseados x⋆ de forma similar al caso anterior.

4.2. Control inversor

Para el caso del inversor se busca controlar, ya sea los voltajes de CA de salida o
las corrientes de CA a la salida, aún cuando existan cambios de carga conectados a la
salida del inversor. Para realizar esto, se aplicará un control similar al del rectificador,
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es decir, considerando el modelo matemático, se diseñará una ley de control para mabc

que retro-alimente a los estados, tal que en lazo cerrado se cumpla que

ĺım
t→∞

VCD2 − V ⋆
CD2 = 0

ĺım
t→∞

vabcc − vabc
⋆

c = 0

ĺım
t→∞

iabcLo − iabc
⋆

Lo = 0

 ĺım
t→∞

x− x⋆ = 0 (4.25)

En este caso, los estados deseados se definen como x⊤⋆ =
[
V ⋆
CD2 vabc⋆

⊤
c iabc⋆

⊤
Lo

]
.

Ahora bien, siguiendo la metodoloǵıa, los estados deseados deben seguir satisfaciendo
el modelo (3.16), es decir, debe cumplirse la ecuación

Pẋ⋆ =
[
J(m⋆

abc)−R
]
x⋆ +

IDAB2

0
0

 (4.26)

con los parámetros definidos en la Sección 3.2. De manera que, la dinámica del error
queda dada por

P ˙̃x = Pẋ− Pẋ⋆

es decir

P ˙̃x =
[
J(mabc)−R

]
x+

IDAB2

0
0

−
[
J(m⋆

abc)−R
]
x⋆ −

IDAB2

0
0


P ˙̃x =

[
J(mabc)−R

]
x−

[
J(m⋆

abc)−R
]
x⋆ (4.27)

Por otro lado, anteriormente en (3.17) se definió la matriz antisimétrica J(mabc) como

J(mabc) =

 0 0 −1
2m

⊤
abc

0 0 I
1
2mabc −I 0

 ∈ R7×7

con I como una matriz identidad de orden tres. Sin embargo, para obtener la ley de
control, se reescribe a esta matriz como la suma de dos matrices antisimétricas, una
que contiene a la ley de control mabc y otra matriz constante

J(mabc) =

0 0 0
0 0 I
0 −I 0


︸ ︷︷ ︸

J0

+

 0 0 −1
2m

⊤
abc

0 0 0
1
2mabc 0 0


︸ ︷︷ ︸

J̄(mabc)

= J0 + J̄(mabc)

donde J0 y J̄(mabc) ∈ R7×7. Bajo estas consideraciones, la ecuación (4.27) queda como

P ˙̃x = [J0 + J̄(mabc)−R]x− [J0 + J̄(m⋆
abc)−R]x⋆

P ˙̃x = J0(x− x⋆) + J̄(mabc)x− J̄(m⋆
abc)x

⋆ −R(x− x⋆)

P ˙̃x = J0 x̃+ J̄(mabc)x− J̄(m⋆
abc)x

⋆ −R x̃
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4.2 Control inversor

Similar a lo que se hizo con el rectificador, a partir de la definición del error, la ecuación
anterior se puede escribir como

P ˙̃x = J0 x̃+ J̄(mabc)(x̃+ x⋆)− J̄(m⋆
abc)x

⋆ −R x̃

P ˙̃x = [J0 + J̄(mabc)−R]x̃+ J̄(mabc)x
⋆ − J̄(m⋆

abc)x
⋆ (4.28)

A su vez, la matriz J̄(mabc) se puede separar de la siguiente forma

J̄(mabc) =
1

2





0 0 0 0 −1 0 0
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
1 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0


︸ ︷︷ ︸

J1

ma +



0 0 0 0 0 −1 0
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
1 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0


︸ ︷︷ ︸

J2

mb

+



0 0 0 0 0 0 −1
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
1 0 0 0 0 0 0


︸ ︷︷ ︸

J3

mc


=

1

2
(J1ma + J2mb + J3mc)

con J1, J2 y J3 matrices antisimétricas constantes. Al multiplicar por el vector de esta-
dos x se tiene que

J̄(mabc)x =
1

2
(J1ma + J2mb + J3mc)x

y por propiedades de la multiplicación se puede escribir como

J̄(mabc)x =
1

2

[
J1x J2x J3x

]
︸ ︷︷ ︸

G(x)

ma

mb

mc


J̄(mabc)x = G(x)mabc

Sustituyendo lo anterior en la ecuación (4.28)

P ˙̃x =
[
J0 + J̄(mabc)−R

]
x̃+ G(x⋆)mabc − G(x⋆)m⋆

abc
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4. DISEÑO DE CONTROLADORES PARA CONVERTIDORES TRIFÁSICOS

P ˙̃x =
[
J0 + J̄(mabc)−R

]
x̃+ G(x⋆)(mabc −m⋆

abc)

entonces la dinámica del error estará dada por

P ˙̃x =
[
J0 + J̄(mabc)−R

]
x̃+ G(x⋆)m̃abc (4.29)

Finalmente, de forma similar al rectificador, se propone la función tipo enerǵıa W como

W (x̃) =
1

2
x̃⊤Px̃ > 0

por lo que su derivada es

Ẇ (x̃) =
∂⊤W (x̃)

∂x̃
· ˙̃x = x̃⊤P ˙̃x

Sustituyendo la ecuación (4.29) en lo anterior

Ẇ (x̃) = x̃⊤
[
J0 + J̄(mabc))−R

]
x̃+ x̃⊤G(x⋆)m̃abc

Ẇ (x̃) =����:0
x̃⊤J0 x̃+�������:0

x̃⊤J̄(mabc)x̃− x̃⊤R x̃+ x̃⊤G(x⋆)︸ ︷︷ ︸
y⊤

m̃abc︸︷︷︸
−kpy

Ẇ (x̃) = −x̃⊤R x̃− y⊤kp y

donde kp es una matriz constante positiva de orden 3 × 3. Con lo anterior se asegura
que el punto x̃ = 0 es estable.

Entonces la ley de control es

mabc = −kpy +m⋆
abc (4.30)

Como puede verse, conceptualmente la ley de control del inversor tiene la misma estruc-
tura que la del rectificador, por lo que la Figura 4.1 ilustra bien su implementación. La
razón está asociada con la similitud de los modelos matemáticos y por lo tanto ilustra
también la ventaja de la técnica de modelado y la estructura matemática obtenida.

4.2.1. Generador de referencias

La lógica para proponer las variables deseadas del inversor obedece la misma me-
todoloǵıa que la de la Subsección 4.1.1. Para este caso, es necesario proponer ya sea
valores de corriente o de voltaje y resolver el sistema de ecuaciones para poder obtener
el valor de todo el estado x⋆ y de m⋆. Aśı, el modelo en las variables deseadas (4.26)
se reescribe en su forma extendida como

CCD2
dV ⋆

CD2

dt
= IDAB2 −

1

2
m⋆⊤

abc i
abc⋆

Lo − r−1
CDV

⋆
CD2 (4.31a)

Cabc
f

dvabc
⋆

c

dt
= iabcLo − r−1

z vabc
⋆

c (4.31b)

Lo
diabc

⋆

Lo

dt
=

1

2
m⋆

abcV
⋆
CD2 − ro iabc

⋆

Lo − vabc
⋆

c (4.31c)
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4.2 Control inversor

Al observar las ecuaciones, no es posible imponer el valor de todas las variables, lo
anterior debido a que el sistema (4.31) consta de siete ecuaciones y once incógnitas
(V ⋆

CD2, v
abc⋆
c , iabc

⋆

Li ,m⋆
abc), por lo que, para poder resolver este sistema es necesario pro-

poner el valor de tres variables. En este trabajo, se propondrán los valores de voltaje
CA de la salida, es decir vabc

⋆

c , los cuales tendrán la forma

vabc
⋆

c =

 V ⋆sin(ωt)
V ⋆sin(ωt− 2π

3 )
V ⋆sin(ωt+ 2π

3 )

 = V ⋆γ (4.32)

donde V ⋆ ∈ R y

γ :=

 sin (ωt)
sin (ωt− 2π

3 )
sin (ωt+ 2π

3 )

 ∈ R3

entonces su derivada será

dvabc
⋆

c

dt
=

 V ⋆ω cos(ωt)
V ⋆ω cos(ωt− 2π

3 )
V ⋆ω cos(ωt+ 2π

3 )

 = V ⋆ω γ̄ (4.33)

con V ⋆, ω escalares y

γ̄ =

 cos (ωt)
cos (ωt− 2π

3 )
cos (ωt+ 2π

3 )

 ∈ R3

Mientas que la segunda derivada está dada por

dvabc
⋆2

c

dt2
=

 V ⋆ω2 sin(ωt)
V ⋆ω2 sin(ωt− 2π

3 )
V ⋆ω2 sin(ωt+ 2π

3 )

 = V ⋆ω2 γ (4.34)

Aśı pues, manipulando algebraicamente las ecuaciones (4.31), de la ecuación (4.31b) se
obtiene iabc

⋆

Lo y con ella su derivada

iabc
⋆

Lo = Cabc
f

dvabc
⋆

c

dt
+ r−1

z vabc
⋆

c

diabc
⋆

Lo

dt
= Cabc

f

dvabc
⋆2

c

dt2
+ r−1

z

dvabc
⋆

c

dt

sustituyendo (4.32)-(4.34) y considerando que el valor de los parámetros es el mismo
para todas las ĺıneas, se puede suponer que Cabc

f = c I3 y r−1
z = 1

r1
I3 donde I3 es una

matriz identidad de orden tres y c, r1 son escalares. Entonces lo anterior queda como

iabc
⋆

Lo = c V ⋆ω γ̄ + r−1
1 V ⋆ γ (4.35a)

diabc
⋆

Lo

dt2
= c V ⋆ω2 γ + r−1

1 V ⋆ω γ̄ (4.35b)
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4. DISEÑO DE CONTROLADORES PARA CONVERTIDORES TRIFÁSICOS

A su vez, de la ecuación (4.31c) se obtiene el término 1
2m

⋆
abcV

⋆
CD2

1

2
m⋆

abcV
⋆
CD2 = Lo

diabc
⋆

Lo

dt
+ ro iabc

⋆

Lo + vabc
⋆

c = α (4.36)

Mientras de acuerdo con la Ecuación (4.31a) el término 1
2m

⋆⊤
abc iabc

⋆

Lo es un escalar, por

lo que también es posible escribirlo de la forma 1
2m

⋆⊤
abci

abc⋆

Lo = 1
2 i

abc⋆⊤
Lo m⋆

abc. Bajo esta
consideración la Ecuación (4.31a) queda como

CCD2
dV ⋆

CD2

dt
= IDAB2 −

1

2
iabc

⋆⊤
Lo m⋆

abc − r−1
CDV

⋆
CD2

Ahora, multiplicando lo anterior por V ⋆
CD2

V ⋆
CD2

(
CCD2

dV ⋆
CD2

dt

)
= V ⋆

CD2

(
IDAB2 −

1

2
iabc

⋆⊤
Lo m⋆

abc − r−1
CDV

⋆
CD2

)
CCD2V

⋆
CD2

dV ⋆
CD2

dt
= V ⋆

CD2 IDAB2 −
1

2
iabc

⋆⊤
Lo m⋆

abc V
⋆
CD2 − r−1

CDV
⋆2

CD2

y sustituyendo (4.36) en lo anterior

CCD2V
⋆
CD2

dV ⋆
CD2

dt
= V ⋆

CD2 IDAB2 − iabc
⋆⊤

Lo α− r−1
CDV

⋆2

CD2 (4.37)

La ecuación (4.37) es una ecuación diferencial en V ⋆
CD2, para darle solución se realiza

un cambio de variable

z =
1

2
V ⋆2

CD2 =⇒ ż = V ⋆
CD2V̇

⋆
CD2 (4.38)

Con esto, la ecuación (4.37) puede reescribirse como

CCD2 ż =
√
2z IDAB2 − iabc

⋆⊤
Lo α− 2 r−1

CDz

CCD2 ż =
√
2z IDAB2 − iabc

⋆⊤
Lo

(
Lo

diabc
⋆

Lo

dt
+ ro iabc

⋆

Lo + vabc
⋆

c

)
− 2 r−1

CDz

CCD2 ż =
√
2z IDAB2 − iabc

⋆⊤
Lo Lo

diabc
⋆

Lo

dt
+ iabc

⋆⊤
Lo ro iabc

⋆

Lo + iabc
⋆⊤

Lo vabc
⋆

c − 2 r−1
CDz

Para este caso, también se considerará que las inductancias y resistencias son las mismas
entre fases, es decir que Lo = lI3 y ro = rI3 donde I3 es una matriz identidad de orden
tres y l, r son escalares, entonces

CCD2 ż =
√
2z IDAB2 − l iabc

⋆⊤
Lo

diabc
⋆

Lo

dt
+ r iabc

⋆⊤
Lo iabc

⋆

Lo + iabc
⋆⊤

Lo vabc
⋆

c − 2 r−1
CDz (4.39)

Para simplificar el lado derecho de (4.39), se considera lo obtenido en (4.35) para el

producto iabc
⋆⊤

Lo
diabc

⋆

Lo
dt , por lo que se tiene

iabc
⋆⊤

Lo

diabc
⋆

Lo

dt
=
[
c V ⋆ω γ̄⊤ + r−1

z V ⋆ γ⊤
] [
c V ⋆ω2 γ + r−1

z V ⋆ω γ̄
]
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4.2 Control inversor

iabc
⋆⊤

Lo

diabc
⋆

Lo

dt
= c2 V ⋆2ω3 γ̄⊤γ+c V ⋆2ω2r−1

z γ̄⊤γ̄+r−1
z c V ⋆2ω2 γ⊤γ+r−2

z V ⋆2ω γ⊤γ̄ (4.40)

Ahora, el término γ̄⊤γ de la ecuación anterior, se obtiene de forma anaĺıtica como se
muestra en el Apéndice A.2 y de acuerdo con la ecuación (A.4)

γ̄⊤γ = 0 (4.41)

Por otro lado, el resultado del producto γ̄⊤γ̄ de igual forma se muestra en el Apéndice
antes mencionado y está dado por la ecuación (A.5)

γ̄⊤γ̄ =
3

2
(4.42)

Mientras que el término γ⊤γ esta dado por (A.6), descrita en el Apéndice A.2

γ⊤γ =
3

2
(4.43)

Y por último, de acuerdo al Apéndice A.2 y la ecuación (A.7) el término γ⊤γ̄ es

γ⊤γ̄ = 0 (4.44)

Sustituyendo (4.41)-(4.44) en (4.40)

iabc
⋆⊤

Lo

diabc
⋆

Lo

dt
=

3

2
c V ⋆2ω2r−1

z +
3

2
r−1
z c V ⋆2ω2

iabc
⋆⊤

Lo

diabc
⋆

Lo

dt
= 3r−1

z c V ⋆2ω2 (4.45)

Por otro lado, para el término iabc
⋆⊤

Lo iabc
⋆

Lo

iabc
⋆⊤

Lo iabc
⋆

Lo =
[
c V ⋆ω γ̄⊤ + r−1

z V ⋆ γ⊤
] [

c V ⋆ω γ̄ + r−1
z V ⋆ γ

]
= c2 V ⋆2ω2 γ̄⊤γ̄ + r−1

z c V ⋆2ω γ̄⊤γ + r−1
z c V ⋆2ω γ⊤γ̄ + r−2

z V ⋆2γ⊤γ

Sustituyendo lo obtenido en (4.41)-(4.44) en lo anterior, se obtiene

iabc
⋆⊤

Lo iabc
⋆

Lo =
3

2
c2 V ⋆2ω2 +

3

2
r−2
z V ⋆2 (4.46)

Por último para el término iabc
⋆⊤

Lo vabc
⋆

c

iabc
⋆⊤

Lo vabc
⋆

c =
[
c V ⋆ω γ̄⊤ + r−1

z V ⋆ γ⊤
] [
V ⋆ γ

]
= c V ⋆2ω γ̄⊤γ + r−1

z V ⋆2 γ⊤γ

=
2

3
r−1
z V ⋆2
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4. DISEÑO DE CONTROLADORES PARA CONVERTIDORES TRIFÁSICOS

Sustituyendo lo anterior en la ecuación (4.39) , se tiene

CCD2 ż =
√
2z IDAB2 − 2 r−1

CDz − 3 lr−1
1 c V ⋆2ω2 +

3

2
rc2 V ⋆2ω2 +

3

2
r−2
1 r V ⋆2 +

2

3
r−1
1 V ⋆2

(4.47)
Se observa que el término independiente de z siempre será positivo, ya que los paráme-
tros involucrados son números reales positivos y mayores a cero, es decir

3 lr−1
1 c V ⋆2ω2 +

3

2
rc2 V ⋆2ω2 +

3

2
r−2
1 r V ⋆2 +

2

3
r−1
1 V ⋆2 > 0

Con lo anterior se obtiene una ecuación no lineal para z, la cual se resolverá numérica-
mente a partir de un valor de magnitud de voltaje deseado V ⋆ definido en (4.32) y una
corriente medida IDAB2. Una vez que se resuelve esta ecuación diferencial, se obtiene el
valor de V ⋆

CD2 con el cambio de variable (4.38). Finalmente, se puede resolver el sistema
para m⋆

abc con la siguiente ecuación

m⋆
abc =

2

V ⋆
CD2

(
Lo

diabc
⋆

Lo

dt
+ ro iabc

⋆

Lo + vabc
⋆

c

)
(4.48)

obtenida a partir de (4.31c). La Figura 4.3 ilustra el procedimiento.

ż = f (z, IDAB2, V
⋆)

V ⋆

IDAB2

z V ⋆
CD2√·

iabc
⋆

Lo

m⋆
abcEcuación

(4.48)

Figura 4.3: Generación de señal de modulación deseada.
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Caṕıtulo 5

Evaluación numérica

En esta sección se presentan los resultados de simulación de los controladores aplica-
dos al rectificador y al inversor. El objetivo es evidenciar el buen funcionamiento de los
controladores desarrollados teóricamente. El conjunto de gráficas presentadas buscan
mostrar la estabilidad del sistema en lazo cerrado, la respuesta transitoria y el estado
estacionario. Más aún, se usaron condiciones iniciales cero para evidenciar la robustez
del controlador aún cuando las condiciones iniciales están lejos del punto de operación,
comportamiento imposible de mostrar con controladores lineales.

5.1. Rectificador

El circuito considerado es el estudiado en la Sección 3.1 y mostrado en la Figura
5.1

Red CA

vag

vbg

vcg

ra La

iaLi
vati

+ va −

rb Lb

ibLi
vbti

+ vb −

rc Lc

icLi
vcti

+ vc −

s1

s2

s3

s4

s5

s6

ICD

IDAB

CCD

Irc

Icv

rCD

+

−

VCD carga

1

Figura 5.1: Convertidor trifásico en modo rectificador.
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5. EVALUACIÓN NUMÉRICA

Mientras que los parámetros considerados se presentan en la Tabla 5.1 en conjunto
con los valores de las ganancias.

Tabla 5.1: Parámetros utilizados para el rectificador trifásico.

Parámetro Valor

vabcg 180 Vp

ra 1mΩ

La 2.5 mH

CCD 10µF

rCD 30Ω

rz 100 Ω

kp 1

Para obtener una evaluación lo más posible parecida a la realidad, se simuló el cir-
cuito de la Figura 5.1 mediante la libreŕıa Simscape de Maltab/Simulink R2023b. Esto
incluye a los elementos pasivos como las inductancias, capacitancias y resistencias y a
la electrónica de potencia, donde se usaron IGBTs con una frecuencia de conmutación
de 10 [kHz]. La libreŕıa Simscape permite contemplar situaciones más realistas en el
sentido de que ya no considera elementos ideales para la construcción del circuito, ni
en los elementos, ni en la medición. Por su parte, el controlador implementado es el
descrito por la Ecuación (4.13), cuyo diagrama de bloques se muestra en la Figura 4.1.
El método numérico utilizado para esta etapa fue ode23tb con un tipo de muestreo de
paso variable y un tiempo de simulación de 0.05 [s]

Como se mencionó anteriormente, para el caso del rectificador se puede proponer
tanto un valor de voltaje deseado a la salida VCD, como el valor de las corrientes de
entrada iabcLo . A continuación se presentan los dos casos.

5.1.1. Control de Voltaje de CD

Como primer caso, la evaluación numérica se realizó dando prioridad a la regulación
de voltaje de corriente directa

VCD = V ⋆
CD = 400 [V ]

Es decir, se siguió lo desarrollado en la Subsección: 4.1.1 fijando el valor de V ⋆
CD y

al resolver la Ecuación (4.23) se obtuvo la magnitud de corriente deseada I⋆ como se
ilustra en la Figura 4.2, misma que se muestra a continuación por comodidad para el
lector.
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5.1 Rectificador

mabc
⋆

vabcg

Modelo
Ec.(4.15)

x⋆
iabc

⋆

L

I⋆

V ⋆
DC

−3

2
rLI

⋆2

+
3

2
I⋆V − 1

rc
V ⋆2

DC

×
γ

Figura 5.2: Generación de referencias para un voltaje dado.

Los resultados obtenidos son los que se muestran a continuación.

Tanto la Figura 5.3 como la Figura 5.4 muestran que el sistema en lazo cerrado es
estable. Por una parte, en la Figura 5.3 se observa que la variable VCD converge al valor
de voltaje deseado, es decir, a 400 [V ] en aproximadamente 5 [ms], lo que equivale a 0.3
ciclos. En esta misma figura, se observa que el comportamiento transitorio obedece al de
un sistema sobre-amortiguado, por lo que el voltaje es suave y sin sobrepaso. Además,
se ha considerado que el capacitor está descargado antes de iniciar con la prueba, lo
cual muestra la robustez del controlador propuesto.

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05
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50

100
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200
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300

350

400

Figura 5.3: Voltaje VCD obtenido del rectificador en lazo cerrado.

La Figura 5.4 muestra el error de voltaje, el cual se hace cero en aproximadamen-
te 5 [ms] lo que garantiza el buen funcionamiento del controlador en estado estacionario.
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Figura 5.4: Error de voltaje VCD y V ⋆
CD.

Por su parte, de la solución numérica de la Ecuación (4.23)

I⋆ =
−3

2V −
√
(32V )2 − 4(−3

2rL)(r
−1
CDV

⋆2
CD)

2(−3
2rL)

(5.1)

la magnitud de corriente obtenida es de 19.755 [A]. Consecuente con el valor deseado,
se observa que las corrientes trifásicas iabcLi llegan al valor de magnitud deseado con
frecuencia de 60 [Hz] y con un desfasamiento de 120◦ entre ellas, como se muestra en
la Figura 5.5, en la cual se observa en su respuesta en estado transitorio que las señales
no están en el valor esperado, sin embargo en menos de 5 [ms] la señales llegan al
estado estacionario y la amplitud máxima de las señales converge al valor obtenido de
la solución de la ecuación.
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Figura 5.5: Corrientes trifásicas iabcLi obtenidas del rectificador en lazo cerrado.
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5.1 Rectificador

5.1.2. Control de corriente trifásica

Para el segundo caso, se le dio prioridad al control de la corriente alterna a la
entrada. Esta corriente se propuso balanceada trifásica con una magnitud dada por

|iabc⋆Li | =
√
2 · 24.26 [A] = 34.3088 [A]

Ahora bien, para resolver el problema de la generación de referencias, dado el vector
de corrientes iabc

⋆

Li , se resolvió la Ecuación (4.24)

V ⋆
CD =

√
rCD iabc

⋆⊤
Li

(
−L

diabc
⋆

Li

dt
−RLiabc

⋆

Li + vabcg

)
(5.2)

para obtener la magnitud del voltaje de salida V ⋆
CD que corresponde a esa corriente

deseada. Los resultados obtenidos se muestran a continuación.

Para este caso, en la Figura 5.6 y en la Figura 5.7 se muestra que el sistema en
lazo cerrado es estable. En la Figura 5.6 se observa que las señales iabcLi tienden al valor
deseado, es decir, una señal senoidal trifásica balanceada con magnitud de 34.3088 [A]
en aproximadamente 5 [ms], siendo que las señales toman la forma y amplitud deseada
en ese tiempo. Es importante mencionar que se consideran condiciones iniciales iguales
a cero, lo cual muestra la robustez del controlador propuesto.
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Figura 5.6: Corrientes trifásicas iabcLi obtenidas del rectificador en lazo cerrado.

Por su parte, la Figura 5.7 muestra el error de corriente, el cual para las tres
fases se hace cero antes de los 5 [ms], esto garantiza que el controlador tiene un buen
funcionamiento en estado estacionario y que se cumple el objetivo de control.
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Figura 5.7: Error de corrientes trifásicas iabcLi del rectificador.

Asimismo, para el valor de corriente deseado, la Ecuación (4.24) tiene como solución
un voltaje de 527.10 [V]. En la Figura 5.8 se observa la señal de voltaje VCD que corres-
ponde a la corriente deseada, se observa que esta señal alcanza el estado estacionario
en aproximadamente 5 [ms] con un valor de voltaje de 527.10 [V], por lo que el voltaje
también alcanza su valor deseado.
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Figura 5.8: Voltaje VCD obtenido del rectificador en lazo cerrado.

5.2. Inversor

Para este caso se considera el circuito estudiado en la Sección 3.2, mostrado en la
Figura 5.9
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Figura 5.9: Convertidor trifásico en modo inversor con filtro LC.

Aśı como los parámetros presentados en la 3.2, incluyendo los valores de las ganan-
cias

Tabla 5.2: Parámetros utilizados para el inversor trifásico.

Parámetro Valor

iDAB2 50 A

CCD2 10 µF

rCD2 15 Ω

ro 1 mΩ

Lo 2.5 mH

Cf 1000 µF

rc 15 Ω

kp 0.001

El controlador implementado para este sistema es el descrito por la Ecuación (4.30)
y para esta validación se utilizó el método numérico ode23tb con un tipo de muestreo
de paso variable y un tiempo de simulación de 0.08 [s].

Para el caso del inversor, en el desarrollo matemático descrito en la Subsección
4.2.1 se describe cómo se resuelve el sistema de ecuaciones correspondiente a los valores
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deseados a partir de un valor de magnitud de voltaje deseado dado V ⋆ para obtener
las señales trifásicas que corresponden al voltaje a la salida vabcc , entonces se propone

V ⋆ = 180 [V ]

por lo que el vector vabcc tiene la forma:

vabc
⋆

c =

 180 sin(ωt)
180 sin(ωt− 2π

3 )
180 sin(ωt+ 2π

3 )

 (5.3)

Con esto es posible obtener el valor de los demás estados al resolver las ecuaciones
correspondientes. El procedimiento se ilustra en la Figura 4.3 nuevamente presentada
aqúı por claridad, donde, de acuerdo a la Subsección 4.2.1

iabc
⋆

Lo = Cabc
f

dvabc
⋆

c

dt
+ r−1

z vabc
⋆

c

ż = f (z, IDAB2, V
⋆)

V ⋆

IDAB2

z V ⋆
CD2√·

iabc
⋆

Lo

m⋆
abcEcuación

(4.48)

Figura 5.10: Generación de señal de modulación deseada.

Los resultados obtenidos se muestran a continuación.

Se puede observar en la Figura 5.11 la respuesta transitoria correspondiente a las
señales de voltaje trifásico de salida vabcc , la cual muestra cómo las señales senoidales
evolucionan desde condiciones iniciales cero hasta alcanzar su estado permanente en
aproximadamente 20 [ms], lo que equivale a 1.25 ciclos. Por su parte, la respuesta en
estado estacionario converge al valor de voltaje deseado, es decir, las señales tienen una
amplitud máxima de 180 [V ], una frecuencia de 60 [Hz] y un desfasamiento de 120◦

entre ellas.
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Figura 5.11: Voltaje deseado vabcc obtenido del rectificador en lazo cerrado.

Por otra parte, para la variable VCD2, en la Figura 5.12 se observa su comporta-
miento. En cuanto a su respuesta transitoria se puede decir que esta obedece al de un
sistema sub-amortiguado ya que el voltaje presenta sobrepasos, presentando su máximo
sobreimpulso en 13 [ms] con un valor de 715 [V ]. Sin embargo, su respuesta se mantiene
estable después de 30 milisegundos, llegando a un valor de 678.20 [V ] en estado estacio-
nario, este valor coincide con el V ⋆

CD2 obtenido de la Ecuación (4.47). Con lo anterior
se puede decir que el sistema en lazo cerrado es estable, cumple el objetivo de control y
además es robusto, esto debido a que los capacitores están descargados antes de iniciar
con la prueba.
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Figura 5.12: Voltaje VCD2 obtenido del inversor en lazo cerrado.

Por último, en la Figura 5.13 se observa la respuesta de las señales iabcLo correspon-
dientes. Estas las señales tienen una amplitud máxima de 68.84 [A], una frecuencia de
60 [Hz] y un desfasamiento de 120◦ entre ellas y su respuesta permanente comienza en
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aproximadamente 20[ms].
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Figura 5.13: Corrientes trifásicas iabcLo obtenidas del inversor en lazo cerrado.
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Caṕıtulo 6

Conclusiones

Los transformadores electrónicos de potencia han ganado popularidad los últimos
años debido a que permiten que las redes eléctricas actuales sean más flexibles, lo que
hace posible la integración de fuentes de enerǵıa renovables y otras tecnoloǵıas. Esto ha
causado que se desarrolle su estudio y optimización con el fin de obtener los mayores
beneficios en su implementación.

Esta tesis se enfocó en las componentes de la topoloǵıa del PET más utilizada, cuyas
componentes comprenden un convertidor rectificador y un convertidor inversor. Por śı
mismos, ambos dispositivos son de interés tanto en la industria como en la comunidad
cient́ıfica.

Actualmente, en la literatura se cuentan con múltiples publicaciones; sin embargo
en la mayoŕıa de estos estudios se aborda el diseño de controladores para el marco de
referencia dq0. En este sentido, esta tesis contribuye al diseño de controladores para los
convertidores involucrados en este dispositivo desde el marco abc, mismos que pueden
ser usados para otro tipo de aplicaciones.

La metodoloǵıa que se siguió partió de la propuesta de un modelo matemático que
describiera el comportamiento de los dos tipos de convertidores. Se aprovechó de una
estructura vectorial del modelo para obtener una forma matemática espećıfica que des-
pués fue usada para el desarrollo de los controladores. Ambos modelos matemáticos
se validaron numéricamente en el marco de referencia abc. Más aún, se observó que,
aunque el rectificador y el inversor son dispositivos con fines y funcionamiento distintos,
el modelo matemático tiene la misma estructura matemática.

En términos del controlador, se aprovechó que ambos sistemas tienen la misma es-
tructura para retomar la literatura de controladores no-lineales reportada previamente
para sistemas en el marco dq0 y extenderla al marco abc. A diferencia de literatura
donde se basan en simulaciones numéricas exhaustivas, en esta tesis, los controladores
se acompañan de una prueba matemática formal. Las evaluaciones numéricas realizadas
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para los controladores propuestos muestran un buen desempeño y la falta de necesidad
de un PLL.

Como trabajo futuro se plantea la integración de todas las etapas del PET. Sin
embargo, es importante mencionar que las aplicaciones que involucran convertidores de
potencia son numerosas y cada una involucra una ĺınea de trabajo futuro.
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Apéndice A

Apéndice

A.1. Pruebas Sección 4.1.1

En esta sección se presentan los cálculos asociados a algunas igualdades. Considere
el vector

iabc
⋆

Li =

ia⋆Liib
⋆

Li

ic
⋆

Li

 =

 I⋆ sin (ωt)
I⋆ sin (ωt− 2π

3 )
I⋆ sin (ωt+ 2π

3 )


su derivada será

diabc
⋆

Li

dt
=

 I⋆ω cos (ωt)
I⋆ω cos (ωt− 2π

3 )
I⋆ω cos (ωt+ 2π

3 )


Entonces, el término

(
iabc

⋆

Li

)⊤ diabc
⋆

Li

dt
de la ecuación (4.17) es igual a

iabc
⋆⊤

Li

diabc
⋆

Li

dt
=

 I⋆ sin (ωt)
I⋆ sin (ωt− 2π

3 )
I⋆ sin (ωt+ 2π

3 )

⊤  I⋆ω cos (ωt)
I⋆ω cos (ωt− 2π

3 )
I⋆ω cos (ωt+ 2π

3 )


= I⋆

2
ω sin(ωt) cos(ωt) + I⋆

2
ω sin

(
ωt− 2π

3

)
cos

(
ωt− 2π

3

)
+ I⋆

2
ω sin

(
ωt+

2π

3

)
cos

(
ωt− 2π

3

)
factorizando el término I⋆

2
ω y utilizando la identidad de ángulo doble sin 2θ = 2 sin(θ) cos(θ),

se simplifica lo anterior

iabc
⋆⊤

Li

diabc
⋆

Li

dt
=

I⋆
2
ω

2

[
sin(2ωt) + sin

(
2ωt− 4π

3

)
+ sin

(
2ωt+

4π

3

)]
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ahora, utilizando la identidad sin(α± β) = sinα cosβ ± cosα sinβ

iabc
⋆⊤

Li

diabc
⋆

Li

dt
=

I⋆
2
ω

2

[
sin(2ωt) + sin(2ωt)cos

(
4π

3

)
− cos(2ωt)sin

(
4π

3

)
+sin(2ωt)cos

(
+
4π

3

)
+ cos(2ωt)sin

(
4π

3

)]

=
I⋆

2
ω

2

[
sin(2ωt)− 1

2
sin(2ωt) +

√
3

2
cos(2ωt)− 1

2
sin(2ωt)−

√
3

2
cos(2ωt)

]

∴ iabc
⋆⊤

Li

diabc
⋆

Li

dt
= 0 (A.1)

Ahora bien, para el término iabc
⋆⊤

Li iabc
⋆

Li

iabc
⋆⊤

Li iabc
⋆

Li =

 I⋆ sin (ωt)
I⋆ sin (ωt− 2π

3 )
I⋆ sin (ωt+ 2π

3 )

⊤  I⋆ sin (ωt)
I⋆ sin (ωt− 2π

3 )
I⋆ sin (ωt+ 2π

3 )


= I⋆

2
sin2(ωt) + I⋆

2
sin2

(
ωt− 2π

3

)
+ I2 sin2

(
ωt+

2π

3

)
= I⋆

2

[
sin2(ωt) + sin2

(
ωt− 2π

3

)
+ sin2

(
ωt+

2π

3

)]
se utiliza la identidad trigonométrica sin2(θ) = 1

2(1 − cos(2θ)),entonces la ecuación
queda como

iabc
⋆⊤

Li iabc
⋆

Li = I⋆
2

[
1

2
(1− cos(2ωt)) +

1

2

(
1− cos

(
2ωt− 4π

3

))
+
1

2

(
1− cos

(
2ωt+

4π

3

))]
y ahora con la identidad cos(α± β) = cosα cosβ ∓ sinα sinβ

iabc
⋆⊤

Li iabc
⋆

Li =
I⋆

2

2

[
1− cos(2ωt) + 1−

[
cos (2ωt) cos

(
4π

3

)
+ sin (2ωt) sin

(
4π

3

)]
+ 1−

[
cos(2ωt) cos

(
4π

3

)
− sin(ωt) sin

(
4π

3

)]]

iabc
⋆⊤

Li iabc
⋆

Li =
I⋆

2

2

[
1− cos(2ωt) + 1− cos (2ωt) cos

(
4π

3

)
− sin (2ωt) sin

(
4π

3

)
+ 1− cos(2ωt) cos

(
4π

3

)
+ sin(ωt) sin

(
4π

3

)]
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iabc
⋆⊤

Li iabc
⋆

Li =
I⋆

2

2

[
1− cos(2ωt) + 1 +

1

2
cos (2ωt) +

√
3

2
sin (2ωt)

+ 1 +
1

2
cos(2ωt)−

√
3

2
sin(ωt)

]

iabc
⋆⊤

Li iabc
⋆

Li =
I⋆

2

2
[3 + 0]

∴ iabc
⋆⊤

Li iabc
⋆

Li =
3

2
I⋆

2
(A.2)

Por último, el producto iabc
⋆⊤

Li vabcg se desarrolla como

iabc
⋆⊤

Li vabcg =

 I⋆ sin (ωt)
I⋆ sin (ωt− 2π

3 )
I⋆ sin (ωt+ 2π

3 )

⊤  V sin (ωt)
V sin (ωt− 2π

3 )
V sin (ωt+ 2π

3 )


= I⋆V sin2(ωt) + IV sin2

(
ωt− 2π

3

)
+ I⋆V sin2

(
ωt+

2π

3

)
= I⋆V

[
sin2(ωt) + sin2

(
ωt− 2π

3

)
+ sin2

(
ωt+

2π

3

)]
con la identidad trigonométrica sin2(θ) = 1

2(1− cos(2θ))

iabc
⋆⊤

Li vabcg = I⋆V

[
1

2
(1− cos(2ωt)) +

1

2

(
1− cos

(
2ωt− 4π

3

))
+
1

2

(
1− cos

(
2ωt+

4π

3

))]
y ahora con la identidad cos(α± β) = cosα cosβ ∓ sinα sinβ

iabc
⋆⊤

Li vabcg =
I⋆V

2

[
1− cos(2ωt) + 1−

[
cos (2ωt) cos

(
4π

3

)
+ sin (2ωt) sin

(
4π

3

)]
+ 1−

[
cos(2ωt) cos

(
4π

3

)
− sin(ωt) sin

(
4π

3

)]]

iabc
⋆⊤

Li vabcg =
I

2

[
1− cos(2ωt) + 1− cos (2ωt) cos

(
4π

3

)
− sin (2ωt) sin

(
4π

3

)
+ 1− cos(2ωt) cos

(
4π

3

)
+ sin(ωt) sin

(
4π

3

)]
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iabc
⋆⊤

Li vabcg =
I

2

[
1− cos(2ωt) + 1 +

1

2
cos (2ωt) +

√
3

2
sin (2ωt)

+ 1 +
1

2
cos(2ωt)−

√
3

2
sin(ωt)

]

iabc
⋆⊤

Li vabcg =
I⋆V

2
[3 + 0]

∴ iabc
⋆⊤

Li vabcg =
3

2
I⋆V (A.3)

66



A.2 Pruebas Sección 4.2.1

A.2. Pruebas Sección 4.2.1

En esta sección se presentan los cálculos asociados a algunas igualdades.
Considerando el vector

γ :=

 sin (ωt)
sin (ωt− 2π

3 )
sin (ωt+ 2π

3 )

 ∈ R3

su derivada será

γ̄ =

 cos (ωt)
cos (ωt− 2π

3 )
cos (ωt+ 2π

3 )

 ∈ R3

Para obtener el producto γ̄⊤γ se procede como sigue

γ̄⊤γ =
[
cos (ωt) cos (ωt− 2π

3 ) cos (ωt+ 2π
3 )
]  sin (ωt)

sin (ωt− 2π
3 )

sin (ωt+ 2π
3 )


= sin (ωt) cos (ωt) + sin (ωt− 2π

3
) cos (ωt− 2π

3
) + sin (ωt+

2π

3
) cos (ωt+

2π

3
)

utilizando la identidad de ángulo doble sin 2θ = 2 sin(θ) cos(θ)

γ̄⊤γ =
1

2
sin(2ωt) +

1

2
sin(2ωt− 4π

3
) +

1

2
sin(2ωt+

4π

3
)

=
1

2

(
sin(2ωt) + sin(2ωt− 4π

3
) + sin(2ωt+

4π

3
)

)
ahora, utilizando la identidad sin(α± β) = sinα cosβ ± cosα sinβ

γ̄⊤γ =
1

2

[
sin(2ωt) + sin(2ωt)cos(

4π

3
)− cos(2ωt)sin(

4π

3
)

+ sin(2ωt)cos(
4π

3
) + cos(2ωt)sin(

4π

3
)

]

γ̄⊤γ =
1

2

(
sin(2ωt)− 1

2
sin(2ωt) +

√
3

2
cos(2ωt)− 1

2
sin(2ωt)−

√
3

2
cos(2ωt)

)
γ̄⊤γ = 0 (A.4)

Ahora, el producto γ̄⊤γ̄

γ̄⊤γ̄ =
[
cos (ωt) cos (ωt− 2π

3 ) cos (ωt+ 2π
3 )
]  cos (ωt)

cos (ωt− 2π
3 )

cos (ωt+ 2π
3 )


= cos2 (ωt) + cos2 (ωt− 2π

3
) + cos2 (ωt+

2π

3
)
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con la identidad trigonométrica cos2(θ) = 1
2(1 + cos(2θ)), la ecuación queda como

γ̄⊤γ̄ =

[
1

2
(1 + cos(2ωt)) +

1

2

(
1 + cos

(
2ωt− 4π

3

))
+

1

2

(
1 + cos

(
2ωt+

4π

3

))]
y con la identidad cos(α± β) = cosα cosβ ∓ sinα sinβ

γ̄⊤γ̄ =
1

2

[
1 + cos(2ωt) + 1 +

[
cos (2ωt) cos

(
4π

3

)
+ sin (2ωt) sin

(
4π

3

)]
+ 1 +

[
cos(2ωt) cos

(
4π

3

)
− sin(2ωt) sin

(
4π

3

)]]

γ̄⊤γ̄ =
1

2

[
3 + cos(2ωt)− 1

2
cos (2ωt)−

√
3

2
sin (2ωt)− 1

2
cos(2ωt) +

√
3

2
sin(2ωt)

]

γ̄⊤γ̄ =
3

2
(A.5)

Por otra parte, el producto γ⊤γ

γ⊤γ =
[
sin (ωt) sin (ωt− 2π

3 ) sin (ωt+ 2π
3 )
]  sin (ωt)

sin (ωt− 2π
3 )

sin (ωt+ 2π
3 )


= sin2 (ωt) + sin2 (ωt− 2π

3
) + sin2 (ωt+

2π

3
)

se utiliza la identidad trigonométrica sin2(θ) = 1
2(1− cos(2θ)), la ecuación queda como

γ⊤γ =

[
1

2
(1− cos(2ωt)) +

1

2

(
1− cos

(
2ωt− 4π

3

))
+

1

2

(
1− cos

(
2ωt+

4π

3

))]
y ahora con la identidad cos(α± β) = cosα cosβ ∓ sinα sinβ

γ⊤γ =
1

2

[
1− cos(2ωt) + 1−

[
cos (2ωt) cos

(
4π

3

)
+ sin (2ωt) sin

(
4π

3

)]
+ 1−

[
cos(2ωt) cos

(
4π

3

)
− sin(2ωt) sin

(
4π

3

)]]

γ⊤γ =
1

2

[
1− cos(2ωt) + 1− cos (2ωt) cos

(
4π

3

)
− sin (2ωt) sin

(
4π

3

)
+ 1− cos(2ωt) cos

(
4π

3

)
+ sin(2ωt) sin

(
4π

3

)]
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γ⊤γ =
1

2

[
3− cos(2ωt) +

1

2
cos (2ωt) +

√
3

2
sin (2ωt) +

1

2
cos(2ωt)−

√
3

2
sin(2ωt)

]

γ⊤γ =
3

2
(A.6)

Y por último para γ⊤γ̄

γ⊤γ̄ =
[
sin (ωt) sin (ωt− 2π

3 ) sin (ωt+ 2π
3 )
]  cos (ωt)

cos (ωt− 2π
3 )

cos (ωt+ 2π
3 )


= sin (ωt) cos (ωt) + sin (ωt− 2π

3
) cos (ωt− 2π

3
) + sin (ωt+

2π

3
) cos (ωt+

2π

3
)

= γ̄⊤γ

γ⊤γ̄ = 0 (A.7)
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Universitat Politècnica de Catalunya., 2014.

[13] Y. Zhang, S. Zaman, J. Liu, X. Ma, Z. Dong, W. Li, and L. Wang, “Dynamic
performance improvement of three-phase voltage source inverter using capacitor
charge balance control method,” in 2016 IEEE 8th International Power Electronics
and Motion Control Conference (IPEMC-ECCE Asia), pp. 502–507, 2016.

[14] P. Ray, M. L. K. Liyanage, P. K. Ray, and P. S. Puhan, “Grid following and
grid forming control modes of der fed vsi with transition of operational modes
for microgrid with critical load,” in 2023 5th International Conference on Energy,
Power and Environment: Towards Flexible Green Energy Technologies (ICEPE),
pp. 1–6, 2023.
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[20] L. de Investigación en Control Reconfigurable A.C., “Transformador inteligente de
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