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Resumen

El presente trabajo de investigación se enfoca en las áreas de estudio como la electróni-
ca de potencia y control automático. La aportación primordial para esta investigación es
manipular la señal de salida de un inversor de baja potencia mediante la implementa-
ción de un algoritmo de control no convencional. El desarrollo de este tema de investiga-
ción que da como resultado una tesis de maestrı́a, se realizó en la universidad del Istmo
(UNISTMO) Campus Tehuantepec en la división de estudios de posgrado, asociado al
Consejo Nacional de Ciencia y Tecnologı́a (CONACYT); además en colaboración con el
Centro Mexicano de Innovación en Energı́a Eólica (CEMIE-Eólico) en el proyecto P-20
y con el Instituto Nacional de Electricidad y Energı́as Limpias (INEEL). Cabe señalar las
actividades de investigación que se desarrollaron y se mencionan a continuación:

Conceptos básicos de electrónica de potencia.
Esta lı́nea de estudio esta orientado a conocer los componentes elementales de un
inversor de baja potencia además de convertir y controlar el flujo de potencia. Tam-
bién el estudio de investigación describe el principio de funcionamiento que realiza
la técnica de conmutación y la dinámica que presenta el sistema mediante la apli-
cación de cargas resistivas. Además se analiza la etapa de control en un inversor
electrónico que consiste en controlar la etapa de potencia y generar una señal de
salida de corriente alterna al implementar un algoritmo de control y sensar las me-
diciones en el voltaje de salida.

Técnicas de conmutación aplicado a inversores de baja potencia.
Se dan a conocer las estrategias de conmutación para inversores electrónicos con
el fin de conocer cada uno de sus principios de operación, y por consiguiente se
propone un algoritmo con base a la función seno para aplicarse al prototipo, además
se evalúa el (THD) para conocer el desempeño en condiciones de lazo-abierto.

Estrategias de control aplicados a inversores de baja potencia.
Se expone la teorı́a de control automático de manera breve para contextualizar los
algoritmos de control a implementar en la plataforma experimental como es el con-
trolador PI clásico y PI no lineal. Como objetivo principal es manipular la señal de
salida aplicando los algoritmos de control mencionados y evalúar el desempeño del
sistema mediante el criterio del (THD). Además se analiza la señal de salida gene-
rada para cumplir el valor establecido de la norma IEEE 519-1992 y por lo tanto
se considera un rubro en la calidad de la energı́a en condiciones de lazo-cerrado
a nivel simulación en Matlab/Simulink y a nivel experimental se programó en la
plataforma Arduino.
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Figura 2.2 Señal sinusoidal en inversores modulados. . . . . . . . . . . . . . 16
Figura 2.3 Secciones de un convertidor de potencia de modo conmutado. . . 16
Figura 2.4 Subsistemas de un aerogenerador. . . . . . . . . . . . . . . . . . 17
Figura 2.5 Inversor monofásico medio puente, a) circuito, b) formas de onda

con carga resistiva, c) corriente en una carga altamente inductiva. . 19
Figura 2.6 Funcionamiento del inversor con carga inductiva. Trabaja en cua-

tro cuadrantes. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20
Figura 2.7 Clasificación de inversores. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21
Figura 2.8 Transistores para un inversor. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 22
Figura 2.9 Circuito básico utilizado en un inversor de tres niveles. . . . . . . 23
Figura 2.10 Circuito básico de un inversor. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
Figura 2.11 Estados de operación en un inversor monofásico de medio puente,

a) Circuito equivalente de un inversor monofásico de medio puen-
te cuando la entrada de voltaje pasa a través de los condensadores
en corriente directa (CD), a) estado 1 b) estado 2, c) estado 3, d)
estado 4, e) estado 5. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26

Figura 2.12 Inversor monofásico puente completo, a) circuito, b) formas de
onda con carga resistiva, c) corriente en una carga altamente in-
ductiva. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28

Figura 2.13 a) Inversor monofásico puente H completo, b) voltaje de carga del
inversor monofásico de puente completo. . . . . . . . . . . . . . 30

Figura 2.14 Operación de inversor monofásico de puente completo para carga
inductiva. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30

Figura 2.15 Estados de operación en un inversor monofásico puente completo,
a) Estado 1, b) Estado 2, c) Estado 3, d) Alternativa de estado 3. . 31

ıa de 13 niveles. . . . . . . . . . .. . . . . . . . . . . 9
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Figura 5.13 Señal de voltaje de salida trifásica analizando una fase e imple-
mentando un algoritmo de control PI clásico y no lineal en una
fuente de voltaje de entrada invariante en el tiempo. . . . . . . . . 93
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THIPWM Third Pulse Width Modulation
Modulación de ancho de pulso senoidal de tercer armónico

PI Controlador Proportional-Integral
Controlador Proporcional-Integral

PID Controlador Proportional-Integral-Derivative
Controlador Proporcional-Integral-Derivativo
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SÍMBOLOS

Letras mayúsculas.

A Amperes [A]
kHz KiloHertz [kHz]
vcd
2

Voltaje de activación en alto [V ]
−vcd

2
Voltaje de activación en bajo [V ]

R Resistencia [Ω]
L Inductancia [H]
C Capacitor [F ]
Z Impedancia [Ω]
vfrms Voltaje en modo de regeneración o alimentación [V ]
T+ Transistor en alto [-]
T− Transistor en bajo [-]
Vcarga Voltaje de carga [V ]
V+ Voltaje en alto [V ]
V− Voltaje en bajo [V ]
v̇ao Derivada temporal del voltaje de salida en la fase a [V ]
MI Índice de modulación [-]
T1 Transistor uno en la primera lı́nea de la etapa de potencia de un inversor [-]
T2 Transistor dos en la tercer lı́nea de la etapa de potencia de un inversor [-]
T3 Transistor tres en la segunda lı́nea de la etapa de potencia de un inversor [-]
T4 Transistor cuatro en la primera lı́nea de la etapa de potencia de un in-

versor
[-]

T5 Transistor cinco en la tercer lı́nea de la etapa de potencia de un inversor [-]
T6 Transistor seis en la segunda lı́nea de la etapa de potencia de un inversor [-]
G̃(s) Modelo de la planta real que tiene una incertidumbre ∆(s) [-]
∆(s) Incertidumbre o error de una planta real [-]
G(s) Modelo de la planta nominal que se va a utilizar en el diseño del sistema

de control
[-]

K(s) Controlador implementando el teorema de la pequeña ganancia [-]
W Watts [W]
Tp Tiempo constante proporcional [s]
Ti Tiempo constante integral [s]
Td Tiempo constante derivativo [s]
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Letras minúsculas.

vo Voltaje salida [V ]
to
2

Tiempo de activación de un interruptor de potencia [s]
iL Corriente que pasa por la inductancia [A]
p0 Potencia instantánea [W ]
i0 Corriente de salida [A]
idc Corriente de entrada en corriente directa [A]
vdc Voltaje de entrada en corriente directa [V ]
vfi Voltaje simétrico instantáneo mediante la serie de Fourier [V ]
w Frecuencia angular [ rad

s
]

n Número de submúltiplos de armónicos [-]
ifi Corriente simétrico instantáneo mediante la serie de Fourier [A]
tcerrado Tiempo desactivado de un transistor de potencia [s]
tabierto Tiempo de activación de un transistor de potencia [s]
iC Corriente que pasa en el capacitor [A]
w1 Cambio de variable respecto a la derivada temporal de la corriente en la

fase a
[ - ]

w4 Cambio de variable respecto a la derivada temporal en el voltaje en la
fase a

[ - ]

ja Variable de operación para el principio de funcionamiento de un tran-
sistor

[-]

ẇ1 Derivada temporal del cambio de variable respecto a la derivada tempo-
ral de la corriente en la fase a

[ - ]

ẇ4 Derivada temporal del cambio de variable respecto a la derivada tempo-
ral en el voltaje en la fase a

[ - ]

vab Voltaje de lı́nea a lı́nea [V ]
van Voltaje de lı́nea a neutro [V ]
v3Fan Voltaje para una topologı́a trifásica lı́nea-neutro [V ]
ea Lı́nea de transistores fase a [-]
eb Lı́nea de transistores fase b [-]
ec Lı́nea de transistores fase c [-]
vtri Voltaje de la señal portadora [V ]
vptri Voltaje pico de una señal portadora [V ]
ma Modulación de amplitud [-]
mf Modulación de frecuencia [-]
vcontrol Voltaje de control de la señal moduladora [V ]
vp Voltaje pico [V ]
vpcontrol Voltaje de la señal moduladora pico [V ]
vref Voltaje de referencia [V ]
v3F Voltaje de salida de un inversor trifásico [V ]
wa Operacion de la lı́nea a de transistores [-]
wb Operacion de la lı́nea b de transistores [-]
wc Operacion de la lı́nea c de transistores [-]
kp Ganancia proporcional [-]
ki Ganancia integral [-]
kd Ganancia derivativa [-]
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Capı́tulo 1

Introducción

1.1. Convertidores aplicados en aerogeneradores
Los convertidores electrónicos de potencia han progresado de tal manera en la actua-

lidad que se han vuelto un elemento imprecindible para su aplicación en aerogeneradores,
dada la necesidad de obtener una alta eficiencia de transformación de energı́a eólica a
eléctrica; con la finalidad de entregar energı́a eléctrica a la red cumpliendo con las norma-
tivas en la calidad de la energı́a sobre frecuencia de operación, factor de potencia, niveles
de armónicos, entre otros. Para lograr esas caracterı́sticas de operación existen subsiste-
mas de electrónica de potencia y control automático que permiten convertir, mejorar y
regular la energı́a eléctrica acorde a las caracterı́sticas de operación de la red. El presente
trabajo de investigación se enfoca en el área de electrónica de potencia y control automáti-
co, con la finalidad de implementar algoritmos de control en un inversor de baja potencia.
Cabe señalar que los convertidores de potencia en los aerogeneradores se han desarrolla-
do innovaciones tecnológicas de manera paulatina para obtener mejores resultados en la
conversión de la energı́a, y para ello es necesario conocer de manera general los antece-
dentes de los convertidores electrónicos que se han implementado en el desarrollo de las
configuraciones de los aerogeneradores, a continuación se describe cada uno de ellos:

Configuración 1.

Esta configuración opera con velocidades del viento de manera constante, es de-
cir, la velocidad que alcanza el eje del rotor eólico, se establece de manera fija e
incorpora en su principio de operación la frecuencia de la red eléctrica, la caja mul-
tiplicadora y el generador ası́ncrono (Generador jaula de ardilla), en la Figura 1.1 se
ilustra los subsistemas que constituyen a este tipo de configuración. Para energizar
al generador eléctrico se utiliza el subsistema arrancador suave, este dispositivo es
un controlador de voltaje de corriente alterna (CA) que permite manipular el voltaje
del estator gradualmente y con el propósito de manipular los ángulos de disparo que
comprende la configuración del rectificador. Entonces el principio de operación es
aplicado a segmentos de la red de voltaje en cada sección que resulte para el esta-
tor, obteniendo una componente pequeña en comparación con la fundamental. Los
lı́mites en el manejo de la corriente para el estator se presentan durante el arranque.
Los ángulos de disparo varı́an al incrementarse el voltaje del estator de manera pau-
latina desde un valor nulo hasta el voltaje nominal de la red. Después se considera
este voltaje aplicado para el generador, donde el arrancador suave disminuye las
interrupciones con el propósito de eliminar las pérdidas por conmutación del recti-
ficador.
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En este tipo de sistemas se caracteriza debido por no contar con una etapa de poten-
cia (convertidor electrónico), que permita manipular la señal que entrega el genera-
dor eléctrico. Es por ello que esta configuración para solventar las problemáticas del
factor de potencia, se utiliza un banco de capacitores que su función es compensar
la potencia reactiva consumida o generada debido a las variaciones de velocidad del
rotor eólico [1]. Este desfase en las caracterı́sticas de operación de la energı́a gene-
rada, de la energı́a que implica las distorsiones o submúltiplos que pueda contener
de la señal fundamental [2] y [3].

Caja multiplicadora

Transformador Red

Generador Jaula de Ardilla

Banco de capacitores

Interruptores de derivación

on jaula de ardilla.

Configuración 2.

Para los aerogeneradores de inducción con generadores jaula de ardilla de velocidad
variable como se muestra en la Figura 1.2, la capacidad del convertidor electrónico
a implementar se requiere ajustar la velocidad del generador eléctrico del recurso
eólico.

Caja multiplicadora

Transformador Red

Generador Jaula de Ardilla

La configuración tı́pica de este tipo de sistemas de generación de energı́a posee un
convertidor electrónico back to back. Es un rectificador electrónico (convertidor al
lado del generador) utilizado con la finalidad de controlar la velocidad o torque del
generador eléctrico en el esquema del seguimiento del punto de potencia máxima.
Esta configuración esta acoplado a un inversor y un filtro que permita atenuar los
armónicos generados. El dimensionado del capacitor en el convertidor back to back
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Figura 1.1. Aerogenerador con generador de inducci´

Rectificador Inversor                           

Figura 1.2. Aerogenerador con convertidor back to back.



depende de diversos factores entre ellos la frecuencia de conmutación del rectifica-
dor, la etapa del filtro inductor-capacitor (LC), la distorsión armónica total (THD %,
por sus siglas en inglés Total Harmonic Distorsion) y el tipo de generador. El vol-
taje de salida (CD) del rectificador se ajusta mediante dos métodos: el primero es
el ı́ndice de modulación, el segundo con algoritmos de control para manipular los
ángulos de retardo para el desafasamiento entre cada señal generada.

En resumen el inversor se encarga de controlar el voltaje (CD) y la potencia reacti-
va, este dispositivo es conectado a la red a través de la lı́nea del inductor, para ello
se presenta pérdidas debido a la inductancia en el transformador. La resistencia en
la lı́nea es insignificantemente pequeño y tiene un mı́nimo impacto en el desempeño
del sistema. Este convertidor puede ser modulado por diversas técnicas de conmu-
tación para manipular el modo de conducción de los interruptores de potencia. El
flujo de potencia opera de manera bidireccional y la potencia de operación es su-
ministrado del inversor hacia la red. El factor de potencia de la red se manipula con
el atraso o adelanto mediante el ángulo de potencia, con el objetivo de controlar la
generación de potencia activa.

Configuración 3.

En los aerogeneradores doblemente alimentado de velocidad variable como se ilus-
tra en la Figura 1.3, su principio de funcionamiento se enfoca al control en el cir-
cuito del rotor mediante dispositivos externos que permita operar en un intervalo de
velocidades variables. El estator del generador eléctrico se conecta a la red mediante
el transformador, además esta sección entrega un flujo de potencia unidireccional,
mientras que el rotor del generador está conectado al convertidor de potencia, a un
filtro de armónicos, el transformador y por último a la red eléctrica; cabe añadir que
el flujo de potencia que entrega es de manera bidireccional.

Caja multiplicadora

Estator

Rotor

Convertidor del

lado de la red

Filtros

armónicos

Red

Transformador

Convertidor del

lado del rotor

Este tipo de sistemas en su operación de velocidad variable aprovecha y genera una
mayor potencia en comparación con los aerogeneradores de velocidad constante,
también el costo es menor de los subsistemas como el convertidor de potencia y la
etapa de filtrado es un 11.5 % comparándolo con los aerogeneradores de velocidad
constante [2] y [4]. El convertidor que se implementa para este tipo de configu-
ración en aerogeneradores son denominados convertidores de frecuencia de escala
parcial, este sistema esta acoplado al circuito del rotor y está diseñado a un 30 %
de la potencia nominal del generador eléctrico, su función de este dispositivo es
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Figura 1.3. Aerogenerador con generador doblemente alimentado.



compensar la potencia reactiva y de conexión a la red eléctrica, también tiene un
rango para el control dinámico de las velocidades y limitado a la caracterı́stica de
operación del convertidor electrónico.

Configuración 4.

La configuración para este tipo de aerogeneradores como se ilustra en la Figura 1.4,
se implementa un convertidor back to back de dos niveles y son aplicado en aero-
generadores para baja potencia, los convertidores de punto neutro de tres niveles
son aplicados a mediana potencia y existen otras topologı́as como los convertidores
multinivel, convertidores tandem, convertidores resonantes, convertidores matriz,
entre otras configuraciones que son aplicados para mediana y alta potencia. Cabe
señalar que este tipo de aerogeneradores no es primordial el subsistema de la caja
multiplicadora, debido a que un generador de baja velocidades y un alto números
de polos son empleados para alcanzar su velocidad nominal de sincronismo para
generar energı́a eléctrica.

Caja multiplicadora (opcional)

Generador síncrono
Transformador

RedRectificador Inversor

ıncrono.

El funcionamiento del convertidor back to back en este caso opera de manera bidi-
reccional conformado por dos convertidores e implementan en su funcionamiento
la modulación de ancho de pulso (PWM, por sus siglas en inglés Pulse Width Mo-
dulation), además para desempeñar el control en cada fase es necesario obtener el
voltaje de enlace (CD) con el propósito de mantener un valor mayor que la amplitud
del voltaje de lı́nea-lı́nea. El flujo de potencia en el convertidor del lado de la red
se controla mediante un voltaje en el enlace (CD) sea constante y para el converti-
dor del lado del rotor se controla para satisfacer la demanda de magnetización de
la velocidad nominal. Una caracterı́stica que tiene este tipo de convertidores es el
desacoplamiento entre el convertidor en el lado del rotor y el convertidor en el lado
de la red, debido a que ofrece un control individual permitiendo una compensación
para ambas secciones. Para el convertidor en el lado del rotor existen diversos méto-
dos para controlar la corriente del rotor entre ellos mediante (PWM), otro método
comúnmente implementado es la modulación de histéresis. En cuanto al converti-
dor en el lado de la red su función es controlar el enlace en la fuente (CD) y también
para compensar la potencia reactiva generada. Una desventaja para estos dispositi-
vos electrónicos son las pérdidas por conmutación debido a la alta frecuencia que
operan los interruptores de potencia.

Después de mencionar el desarrollo tecnológico en los convertidores de potencia para
los aerogeneradores, se menciona el principio de funcionamiento de un convertidor de
potencia y su clasificación.
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1.1.1. Funcionamiento de un convertidor de potencia
Un convertidor de potencia, es el módulo básico en un sistema de potencia donde

consiste en controlar o manipular la magnitud eléctrica de entrada, frecuencia nominal,
número de fases, [4]. También para ello se tiene que considerar diversos factores en el
funcionamiento de este tipo de dispositivos como son: eficiencia, reversibilidad, grado de
idealidad, fiabilidad, etc. La Figura 1.5 se muestra una representación básica del funcio-
namiento de estos sistemas.

Convertidor de

energía

Parámetros

de energía Parámetros

de energía

asicas para el funcionamiento de un convertidor de potencia.

Además está constituido de diversos interruptores electrónicos, o de potencia, entre ellos
se destacan como son: los transistores bipolares de puerta aislada (IGBT’s, por su sigla
en inglés Gate Bipolar Transistor), los transistores de unión bipolar (BJT’s, por su sigla
en inglés Bipolar Junction Transistor), los transistores de efecto de campo metal-óxido-
semiconductor (MOSFET’s, por su sigla en inglés Metal-oxide-semiconductor Field-effect
transistor), los tiristores tipo GTO (GTO’s, por su sigla en inglés Gate Turn-Off Thyris-
tor), entre otros [6]. Los transistores electrónicos permiten realiza la conversión de energı́a
mediante los estados de conmutación. También existen otros tipos de convertidores de
potencia que realizan conversiones respecto a las caracterı́sticas de operación como la
frecuencia, la magnitud en la amplitud, el ciclo de trabajo siendo las caracterı́sticas prin-
cipales para el funcionamiento de un convertidor de potencia [7] y [8].

Para ello es necesario describir la clasificación de los tipos de convertidores de potencia,
que permiten caracterizar las diferentes conversiones de la energı́a eléctrica. A continua-
ción en la siguiente subsección se menciona cada uno de ellos.

1.1.2. Clasificación de los convertidores electrónicos de potencia
El desarrollo de los componentes de estado sólido en los últimos años, ha evoluciona-

do de manera paulatina los dispositivos de electrónica de potencia, es por ello, entre los
convertidores de potencia se clasifican los comúnmente implementados de acuerdo a la
Tabla 1.1.

on de los tipos de convertidores.

Voltaje de entrada CA Voltaje de entrada CD
Cicloconvertidores Reguladores

Rectificadores Inversores
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Sin embargo para la conversión de energı́a se clasifican en rectificadores corriente alterna-
corriente directa (CA/CD), elevadores-reductores de corriente directa-corriente directa
(CD/CD), ciclo convertidores/rectificadores de corriente alterna-corriente alterna (CA/-
CA) e inversores corriente directa-corriente alterna (CD/CA). A continuación se descri-
ben cada topologı́a y sus caracterı́sticas fundamentales mediante su principio de funcio-
namiento.

Rectificadores.

Un sistema electrónico de potencia cuya función es convertir la corriente alterna
a corriente directa [9]. En la rectificación, se implementan elementos electrónicos
que permitan el paso de la corriente en un sentido, permaneciendo bloqueado cuan-
do se aplique una corriente de polaridad inversa. Para ello, en los rectificadores no
controlados se utiliza por lo general diodos semiconductores [10]. El diodo, es un
dispositivo semiconductor de dos terminales ánodo y cátodo, entonces pasa la co-
rriente cuando el ánodo sea positivo respecto al cátodo, en caso contrario, cuando
no existe conducción el voltaje aplicado a sus extremos son de manera opuesta. Es-
to conlleva a que este componente se implemente mediante un conjunto de diodos
denominados puente rectificador [11]. Para rectificadores controlados, su principio
de funcionamiento, consiste en disparar los tiristores con un cierto ángulo respecto
del punto de conmutación neutral o paso por cero de la señal de entrada. Con ello
se consigue los valores medios y eficaces en el voltaje de carga [12].

Convertidores elevadores-reductores.

Este tipo de convertidores conmutados amplifica o reduce la conversión de energı́a
de (CD-CD) con otras caracterı́sticas de operación en su frecuencia, ciclo de trabajo,
voltaje, entre otros [13]. La dinámica de este tipo de sistemas está establecido por
las caracterı́sticas de operación como es la frecuencia, el ciclo de trabajo del (PWM)
y el voltaje de operación [14]. Cabe destacar que el transistor de potencia es el
componente que manipula el principio de funcionamiento mediante la frecuencia y
la magnitud del (PWM) para obtener la señal de referencia deseada [15]. También
este tipo de dispositivos son denominados reguladores de voltaje, es común que
al considerar las variables de operación en estos tipos de sistemas se establezcan
condiciones mediante algoritmos de control en lazo cerrado con la finalidad de
optimizar el desempeño de estos sistemas [12] y [16].

Inversores.

Este tipo de convertidores de potencia, básicamente realizan una conversión de
corriente directa a corriente alterna, con la posibilidad de controlar tanto la fre-
cuencia, como la magnitud del voltaje en la señal de salida, el ciclo de trabajo del
(PWM) entre otras caracterı́sticas; de acuerdo a la potencia requerida se conside-
ran los parámetros fundamentales para desarrollar el dimensionado [17]. Este tipo
de sistemas electrónicos se clasifican mediante topologı́as monofásicas, trifásicas,
multinivel, entre otras [6] y [18].

Ciclo-convertidores.

Este tipo de convertidores realizan la conversión de corriente alterna a corriente al-
terna (CA-CA) y funciona como un variador de frecuencia. Los voltaje alternos en
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la salida, se obtienen por una sucesión de fragmentos de los voltaje alternos de en-
trada. Entonces el valor y la frecuencia de los voltajes de entrada, el cicloconvertidor
permite cambiar de forma continua el valor la frecuencia de los voltajes de salida.
Sin embargo, la frecuencia máxima de salida es inferior a la frecuencia de entrada;
por lo tanto es considerado como un demultiplicador de frecuencia con relación
variable de forma continua. Estos convertidores utilizan las mismas conexiones de
tiristores que los rectificadores reversibles en corriente y voltaje. Además se utilizan
en el diseño de arrancadores suaves para reducir la intensidad demandada durante el
arranque de un sistema energético; por ejemplo los motores de inducción [19]. En
su estructura de control, su funcionamiento consiste en modificar el valor eficaz del
voltaje de entrada y alcanzan un voltaje de salida con una frecuencia submúltiplo
de la entrada [20].

Luego de mencionar la clasificación y sus caracterı́sticas de funcionamiento de los con-
vertidores de potencia; este caso de estudio se delimita a describir los elementos que se
consideran implementar mediante un algoritmo de control no convencional en un inver-
sor de baja potencia. En la siguiente subsección se menciona un panorama de acuerdo al
estado del arte con el enfoque del tema a desarrollar.

1.2. Antecedentes
Para implementar un algoritmo de control no convencional a un inversor de baja poten-

cia es primordial conocer previamente lo reportado en diversos trabajos de investigación
con el propósito de considerar las variables de operación, topologı́a, y los algoritmos de
control en diversas condiciones de operación a diferentes tipos de cargas. Se consideran
diversos factores que permitan generar una señal tipo senoidal en la salida del convertidor
de potencia y se implementarán dos escenarios en este trabajo de investigación, el primero
corresponde a la implementación de una propuesta de un algoritmo en base a la función
seno como un sistema en lazo-abierto. Para el segundo se aplica un algoritmo de control
al sistema en lazo-cerrado. Entonces a partir de las técnicas de conmutación, destaca la
importancia de manipular el ciclo de trabajo, la frecuencia de operación, la magnitud en la
amplitud del voltaje, entre otras caracterı́sticas que permita disminuir las perturbaciones.

Es por ello que [21] propone un nuevo método de control de un inversor monofásico apli-
cando la técnica de conmutación (SPWM) en un circuito doble en lazo-cerrado basado en
una red neuronal difusa a nivel simulación. El método establece las reglas de razonamien-
to difuso mediante el análisis del efecto del coeficiente de proporción del controlador PI
y el coeficiente integral. El controlador de red neuronal difuso está diseñado para ajustar
automáticamente los parámetros del controlador. El control de doble circuito cerrado se
introduce al mismo tiempo, en el cual el control proporcional se usa en la sección interna
actual, y el control de red neuronal difuso se adapta en el circuito externo de voltaje. El
rendimiento del método propuesto se compara con el control de doble circuito cerrado
en un controlador PI adaptable difuso. Por consiguiente se establece los parámetros de
operación en el sistema donde se tiene un voltaje de entrada (CD) de 311 V con una fre-
cuencia de conmutación de 15 kHz y a la salida se obtiene un voltaje (CA) de 220 V a
una frecuencia de 50 Hz. Los resultados a nivel simulación del sistema demuestra que el
sistema controlado por el control en un doble circuito en lazo-cerrado, el controlador PI
basado en una red neuronal difusa, tiene un valor THD de 0.63 % , presentando un mejor
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desempeño en el sistema; en comparación de aplicar el controlador difuso adaptable con
un valor del THD de 2.83 %.

En cambio [22] implementó un modelo de control predictivo en un inversor monofási-
co con la finalidad de reducir el THD a nivel simulación en Matlab/Simulink, donde
diseña una función de costo que es una combinación lineal de polarización de corriente
contı́nua, desviación de frecuencia fundamental y THD de un ciclo (20 ms a 50 Hz) y
los factores que justifican el proceso se obtienen por cálculo de lı́nea. El algoritmo ite-
rativo de la función de costos se deriva para garantizar el control en tiempo real. Luego,
se elige la conmutación de estados como la ley de control del conjunto de control finito
de la entrada al resolver un problema de optimización de horizonte finito. Los parámetros
de operación se suministró un voltaje de entrada (CD) de 48 V con una frecuencia de
muestreo de 10 kHz y como voltaje de salida (CA) se obtuvo 20 V conectado a la red.
Como resultados se obtuvo que el modelo de control predictivo propuesto demostró un
mejor desempeño al obtener un THD del 5.3119 %, que el modelo de control predictivo
tradicional de 5.6448 %.

En cuanto a [23] aplicó una retroalimentación mediante un controlador de bucle para
bloqueo de fase (PLL, por sus siglas en inglés Phase Lock Loop ) para un inversor mo-
nofásico y se implementó la técnica de conmutación senoidal (SPWM), con el objetivo
de mejorar el voltaje de salida y disminuir el THD. Los parámetros de operación se su-
ministró un voltaje de entrada (CD) de 60 V con una frecuencia de muestreo de 1080
Hz, y como resultado se evidenció a nivel simulación un desempeño aceptable del THD
siendo menor del 5 %. A nivel experimental se registró un valor del THD con un valor
del 4.69 %; por lo tanto se validó que al aplicar un controlador (PLL) mejora el tiempo
de respuesta al converger al valor de referencia en el sistema. De acuerdo a lo reportado
por la literatura es primordial que para garantizar un desempeño eficiente en el sistema
se implementa algoritmos de control con la finalidad de comparar el error de la señal de
salida con la señal de entrada o referencia mediante una retroalimentación y compensar
las perturbaciones que se presenten en el sistema.

Para [24] propuso una nueva topologı́a de un inversor multinivel monofásico y se im-
plementó la técnica de conmutación de disposición de fase a una frecuencia nominal de
conmutación de 5 kHz. También se estableció dos escenarios con diferente ı́ndice de mo-
dulación de 0.8 y 0.9. Entonces se estableció 2 configuraciones: la primera de 9 niveles se
obtuvo un voltaje de salida de 40 V y se demostró un THD para el ı́ndice de modulación
de 0.8 con un valor del 16.75 % y para 0.9 de 15.61 %. En cuanto a la configuración de
13 niveles se consiguió un valor del THD en el ı́ndice de modulación en 0.8 de 12.37 % y
para 0.9 resultó 10.69 %. Las señales de voltaje de salida de las dos topologı́as se ilustra
en la Figura 1.6. El desempeño es afectado por la dinámica de operación para las dos
configuraciones propuestas debido a que representa el desempeño en la etapa de potencia
pérdidas de conmutación y descompensaciones en la señal de referencia.
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Otros trabajos como [25] implementaron el controlador de retroceso en un inversor mo-
nofásico, y se utilizó un voltaje de entrada (CD) de 360 V a a una frecuencia de muestreo
de 20 kHz y teniendo un voltaje de salida (CA) a 311 V con una frecuencia de 50 Hz. Por
lo tanto se obtuvo un resultado satisfactorio a nivel simulación con un THD del 0.78 %
con un voltaje (RMS) de 220 V. Sin embargo [26] aplicó diferentes técnicas de conmuta-
ción PWM y en conjunto con el controlador PID clásico para controlar el voltaje de salida
(CA). Las técnicas de conmutación que se utilizaron fueron: tipo bipolar, fase de cambio
bipolar, bipolar armónica, unipolar, cambio de fase unipolar y fase de oposición para un
inversor monofásico. La técnica que mostró el mejor desempeño en el escenario de un
voltaje de entrada de manera constante fue de cambio de fase unipolar con un valor del
THD registrado de 3.48 % y con un voltaje de entrada variable se obtuvo 10.58 %.

Aunque [27] reportó un documento de investigación similar donde implementó diferentes
técnicas de modulación de ancho de pulso (PWM) como son: conmutación de nivel cer-
cano, senoidal, tercer armónico, por tiempo muerto, discontinua tipo 1, discontinua tipo
2 y vectorial para un inversor multinivel de 5 niveles. También se realizó el análisis de
simulación bajo un modo de operación simétrico con la herramienta Matlab / Simulink.
Los parámetro implementados fue un voltaje de entrada de 150 V (CD) con una frecuen-
cia para la señal portadora de 2500 Hz. Los resultados obtenidos a nivel simulación de la
técnica de tercer armónico presentó el mejor desempeño al obtener un valor del THD en
14.82 % para un voltaje de lı́nea y para el escenario experimental se obtuvo para la técnica
de conmutación de nivel cercano (NLC, por sus siglas en inglés Nearest Level Control)
un valor del 17.51 %. por voltaje de fase.

A pesar de lo reportado en la literatura para la señal de salida de los inversores electróni-
cos al aplicar diversas técnicas de conmutación y considerándose como sistemas en lazo-
abierto, es primordial mencionar que ante cualquier variación que se presente a la entrada
del dispositivo ocasionará afectaciones en la señal del voltaje de salida. Se destaca la

9

1. Introducción

Fuente: [24].

Figura 1.6. Voltajes de salida de los inversores multinivel, a) topología 9 niveles 
y b) topología de 13 niveles. 



importancia de aplicar algoritmos de control y establecer al sistema en lazo-cerrado pa-
ra generar la técnica de conmutación y sincronizar la activación ó desactivación de los
interruptores de potencia. Para documento de investigación [28] propone una técnica de
control digital (PWM) para un motor sı́ncrono de imán permanente segmentado con un
inversor electrónico multinivel intercalados multifásicos. Un motor segmentado con sus
devanados del estator puede conectarse y excitarse mediante convertidores electrónicos
utilizando técnicas de conmutación (PWM) intercaladas de manera multifase, entre la
técnicas de conmutación utilizadas son técnicas de conmutación discontinua y técnica
vectorial. Por consiguiente se desarrolla una estrategia de control de eliminación de fa-
ses para optimizar la eficiencia cuando se opera en condiciones de carga ligera. Como
parámetros iniciales se aplica un voltaje de entrada de 290 V (CD) a una frecuencia no-
minal de conmutación de 5 kHz y como voltaje de salida se obtiene 250 V (CA) a 60 Hz.
Los resultados obtenidos se demostró que la técnica de conmutación discontinua a nivel
simulación presentó un desempeño con un valor del THD de 3.57 % con un muestreo
simétrico, en comparación con un muestreo asimétrico se obtuvo un 3.9 %. En cuanto a
nivel experimental se logró reducir la distorsión armónica en la corriente en un 18.7 %,
en la Figura 1.7 se muestra la señal de salida en el sistema.

En [29] reportó la implementación de un controlador modos deslizantes y un controlador
resonante para un inversor monofásico donde se suministró como voltaje de entrada (CD)
300 V a una frecuencia de conmutación nominal de 20 kHz y como voltaje de salida se
registró 127 V (RMS) a 60 Hz y el criterio de evaluación que resultó fue con un THD
de 3.16 % para el controlador modos deslizantes y para el controlador resonante se consi-
guió un THD del 8.99 % ante cargas no lineales tipo resistiva. Por otro lado [30] estableció
mejorar y propone un controlador de modos deslizantes para un inversor monofásico in-
terconectado a la red con el propósito de optimizar el desempeño del sistema y para ello
como resultado se comparó con otros controladores. Entonces al evaluar el desempeño
del sistema se reportó con el controlador proporcional resonante un THD del 1.67 %, en
cuanto al controlador de modelo predictivo registró un THD del 3.64 %, para el contro-
lador de modos deslizante clásico presentó un THD de 1.4 % y para el controlador de
modos deslizantes propuesto evidenció un valor del 1.3 %; por lo tanto, con el resultado
obtenido validó un mejor desempeño en el sistema de acuerdo a la calidad de la energı́a;
en la Figura 1.8 se muestra el voltaje y la corriente de salida. Como caracterı́sticas del
controlador demostró rápida respuesta transitoria y alta robustez.
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En [31] implementó un controlador PI clásico y mejorando el desempeño del mismo con
un algoritmo de optimización a nivel simulación en Matlab/Simulink. Como resultados
al aplicar el PI clásico se obtuvo un THD del 4.14 % y al implementar el algoritmo se
mejoró el desempeño hasta 0.89 %. También [32] aplicó un controlador PI clásico a un
inversor tipo T y se suministró un voltaje de entrada de 220 vcd a una frecuencia de con-
mutación de 10 kHz y como resultado a nivel simulación se obtuvo un desempeño en el
sistema en cuanto al THD siendo menor al 1 %. Después de conocer los desempeños re-
portados es importante establecer criterios de evaluación para conocer el desempeño del
sistema ante normas estandarizados como la IEEE 519-1992 y CFE L0000-45 que exige
tanto para aplicaciones aislada como para interconectadas a la red. La aplicación de di-
versos algoritmos de control se establece variables que rigen la dinámica del sistema con
la finalidad de desarrollar una convergencia en el valor deseado de manera rápida y con
mı́nimas afectaciones en la señal de salida.

A pesar de considerar diversos aspectos de operación de los inversores de baja potencia,
en este documento de investigación se implementa un algoritmo de control no convencio-
nal estableciendo criterios para evaluar el desempeño del sistema mediante el (THD %) de
un inversor monofásico en una plataforma de arquitectura abierta de una potencia de 240
W para la aplicación de cargas resistivas. A continuación se describe el planteamiento de
problema que se considera en este tipo de sistemas.

1.3. Planteamiento de problema
La implementación de los convertidores de potencia en aerogeneradores se desarrolla

de acuerdo a las configuraciones que se han adaptado a este tipo de sistemas, desde la
configuración de un arrancador suave con un generador tipo jaula de ardilla, donde en
estos modelos se presentan irregularidades en la calidad de energı́a, sin embargo debido
al desarrollo tecnológico en la electrónica de potencia, ha permitido optimizar la eficien-
cia de estos dispositivos de tal manera que se implementan fundamentos avanzados en el
tema de interés del trabajo de investigación como son los algoritmos de control.
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Fuente: [30].

Figura 1.8. Voltaje y corriente de salida aplicando un controlador de modos deslizante opti-
mizado.



En la etapa de potencia de un aerogenerador básicamente se constituye por un rectifi-
cador donde su función consiste en la conversión de la energı́a (CA-CD) y esto permite
mitigar los fenómenos de variación de voltaje. Por consiguiente para ser suministrada la
energı́a es necesario realizar la conversión de (CD-CA) con un inversor, la señal de salida
generada se sincroniza a la señales de la red con el objetivo de prevenir afectaciones en la
calidad de la energı́a y este último sistema descrito se analizará al implementar un algo-
ritmo de control no convencional al aplicarse mediante cargas resistivas.

La sección del funcionamiento de un inversor se enfoca en el cambio de polaridad con
los estados de conmutación mediante los interruptores de potencia, que permiten generar
la conversión del voltaje de entrada (CD) a un voltaje de salida (CA). En relación a lo an-
teriormente mencionado, como primera etapa se aplican estrategias de conmutación para
representar con ello una comparación respecto a una señal moduladora y una portadora en
este caso para la técnica de conmutación senoidal, con el fin de generar un tren de pulsos
y manipular el modo de operación de los interruptores de potencia. Sin embargo al imple-
mentar este tipo de técnica de conmutación en condición de lazo-abierto en un convertidor
electrónico, en el punto de vista aplicado en un aerogenerador al presentarse sobrevoltajes
y bajos voltajes en la entrada del sistema, [1], [12] y [14] reportan variaciones en el voltaje
de salida del sistema y por consiguiente esto ocasiona descompensaciones en la potencia
reactiva del sistema a la red, distorsiones armónica en la señal fundamental, calentamiento
en los componentes de estado sólido del dispositivo electrónico, entre otros.

1.4. Justificación
Los subsistemas que permiten la conversión de energı́a en aerogeneradores han evolu-

cionado debido a la necesidad de entregar óptimas condiciones en la calidad de la energı́a
y la etapa de potencia, permiten realizar la conversión de la energı́a para ser suministrada
con los parámetros de operación de la red. En un inversor electrónico es fundamental con-
trolar los parámetros de funcionamiento como el voltaje, frecuencia, corriente, entre otros;
y para obtener un desempeño deseado se aplica algoritmos de control con la finalidad de
manipular la generación en la señal del voltaje de salida a una frecuencia deseada. Sin
embargo la principal aportación de este documento se enfoca en la propuesta de aplicar
un algoritmo de control no convencional PI no lineal, debido a que en la sección de los an-
tecedentes se identificó que no se ha implementado a nivel simulación y experimental esta
ley de control en un inversor trifásico, la finalidad de mejorar el desempeño de acuerdo al
rubro del THD para la calidad de la energı́a de acuerdo a la norma IEEE-519-1992.

1.5. Motivación
En la actualidad, la implementación de la electrónica de potencia en la industria eóli-

ca se ha intensificado a causa de las problemáticas en las variaciones o perturbaciones
en la generación de la energı́a, las configuraciones de la industria eólica; sin embargo el
desarrollo tecnológico de los convertidores de potencia, a permitido establecer interés en
temas de investigación, con el motivo de mejorar la eficiencia de los sistemas energéticos
renovables ( en este caso de estudio los inversores electrónicos). Para mejorar el desem-
peño de este tipo de sistemas se aplica los algoritmos de control con el objetivo de generar
una señal senoidal con las caracterı́sticas necesarias para suministrarse a la red. Entonces
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la problemática que presenta este tipo de fuente generadoras de energı́a necesitan llevarse
a cabo temas de investigación con el propósito de obtener una calidad de la energı́a que
cumpla con los criterios que establece las normas.

1.6. Objetivo general
Manipular la conmutación de un inversor de baja potencia implementando un algorit-

mo de control no convencional con la finalidad de mejorar el desempeño del sistema.

1.7. Objetivos especı́ficos
Estudio bibliográfico de las técnicas de modulación para inversores.

Puesta en marcha y caracterización de un inversor para realizar pruebas experimen-
tales.

Implementar diferentes técnicas de modulación.

Seleccionar e implementar una estrategia de control para manipular la señal de sa-
lida.

Establecer los criterios para evaluar el desempeño del inversor.

1.8. Alcances y limitaciones
Cabe señalar que la presente investigación se utilizó una plataforma experimental de

arquitectura abierta respecto a un inversor monofásico, donde se desarrolló la programa-
ción en Arduino con la finalidad de realizar pruebas experimentales. En cuanto a la topo-
logı́a trifásica se desarrolló a nivel simulación debido a que el diseño y construcción de
este tipo de convertidores no está establecido en los objetivos particulares. Las limitacio-
nes que presenta el prototipo es de acuerdo a una plataforma de manera robusta y mediante
componentes de estado solido que limita la potencia, la frecuencia de operación, el voltaje
de operación, corriente de operación entre otras caracterı́sticas de operación. El alcance
de este trabajo de investigación es evaluar el desempeño de un inversor monofásico con el
objetivo de validar y obtener un (THD %) menor al 5 % al implementar un algoritmo de
control no convencional (PI no lineal), donde se identificó previamente en el estado del
arte que en la literatura no se ha reportado la aplicación a nivel simulación y experimental
este tipo de controlador. Otra limitante para este trabajo es que no se cuenta con un pro-
totipo de un inversor trifásico para realizar los escenarios a nivel experimental de acuerdo
al algoritmo de control seleccionado y por ello se realizó la aplicación del controlador a
nivel simulación. Además para el procesamiento de la técnica de conmutación y la ley
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de control la plataforma de programación Arduino, es una limitante debido a sus carac-
terı́sticas de operación y resolución al momento de generar el procesamiento de señales
digitales.
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Capı́tulo 2

Fundamentos de un convertidor
inversor

2.1. Conceptos básicos de un inversor
Al describir el estado del arte reportado en la literatura, en el presente capı́tulo se

explicará los conceptos teóricos respecto al principio de funcionamiento de un inversor
electrónico, las técnicas de conmutación comúnmente implementados. Para describir el
funcionamiento de un inversor como se muestra en la Figura 2.1, su objetivo es llevar a
cabo la conversión de energı́a que recibe la señal de entrada de corriente directa (CD) y
pasa a corriente alterna (CA), aplicando técnicas de conmutación en los interruptores de
potencia, aunque no cuenta con un algoritmo de control que brinde el ajuste en la señal de
salida en relación a una señal de referencia y pueda minimizar las distorsiones producidas,
por consiguiente la señal de salida que genera este tipo de convertidores comúnmente son
de onda cuadrada o no sinusoidal [6] y [39].
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Otro tipo de funcionamiento en un inversor como se ilustra en la Figura 2.2 ocurre al
llevar a cabo la conversión de energı́a mencionado en el funcionamiento anterior, además
de implementar técnicas de conmutación, se añade una etapa de control, que brinda el
ajuste de la señal de salida en relación a una señal de referencia y se sintoniza cada
una de las ganancias con el fin de establecer las caracterı́sticas de operación (manipu-
lar las caracterı́sticas de operación en las técnicas de conmutación) ante variaciones en la
señal de entrada, por consiguiente la señal de salida que genera este tipo de convertidores
comúnmente se aproximan a una onda sinusoidal [10], [15] y [40].
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nal sinusoidal en inversores modulados.

Aunque para minimizar variaciones en el sistema, es necesario mencionar la función de un
rectificador electrónico que permite realizar la conversión de corriente alterna a corriente
directa. Entonces es primordial conocer las caracterı́sticas de funcionamiento de los tipos
de rectificadores, debido a que es la primera etapa de un convertidor de potencia ya que
cuenta con dos clasificaciones como son los rectificadores no controlados y los rectifica-
dores controlados, el primero recibe la corriente alterna (CA) del generador eléctrico y se
realiza la conversión de energı́a a corriente directa (CD) de forma pasiva; por el contrario
el segundo dispositivo al recibir la corriente alterna (CA), mediante un algoritmo de con-
trol permite realizar el ajuste en la señal del voltaje de salida en relación a una señal de
referencia con ciertas caracterı́sticas fundamentales en su operación, en la Figura 2.3 se
muestra la topologı́a del circuito de un rectificador y un inversor electrónico, [4] y [36].
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Rectificador Inversor

Luego de describir el principio de operación y la clasificación en la sección del rectifi-
cador, ahora la corriente directa (CD) se induce a la entrada del inversor y se realiza la
conversión de energı́a de corriente directa (CD) a corriente alterna (CA), además para rea-
lizar la conversión de energı́a es fundamental considerar las caracterı́sticas de operación,
debido al dimensionamiento de cada componente electrónico, también es importante con-
siderar el rango de operación respecto a su voltaje, frecuencia y ciclo de trabajo, por lo
tanto, de cada componente electrónico es recomendable emplear su capacidad de opera-
ción entre el 55 % - 85 % en relación a las condiciones de operación máximas [12], [20]
y [37].
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Figura 2.3. Secciones de un convertidor de potencia de modo conmutado.



En la aplicación en un aerogenerador como se ilustra en la Figura 2.4, el subsistema del
generador eléctrico al proveer la energı́a de corriente alterna (CA) se presenta fluctuacio-
nes debido a la intermitencia del aprovechamiento del recurso eólico, por consiguiente en
un convertidor de potencia se lleva a acabo la conversión de la energı́a para ser suminis-
trada a la red y la sección en estudio es el inversor electrónico [34].

Etapa de control

Rectificador Inversor

Generador

eléctrico RedL

De acuerdo a la figura anterior su principio de operación consiste en un generador eléctri-
co que brinda la generación de corriente alterna (CA), y pasa a la etapa de potencia donde
se lleva a cabo la conversión de energı́a mediante un rectificador (CA-CD) y permite la
conversión de energı́a mediante los componentes de estado sólido que está constituido,
cabe añadir que su topologı́a se conforma de manera esencial por un puente de diodos
donde existen diversas topologı́as; después pasa a través de un condensador donde su fun-
ción es mantener el voltaje de manera constante [11] y [35].

En el presente trabajo de investigación se lleva a cabo la aplicación de un algoritmo de
control no convencional implementado en un inversor de baja potencia, siendo una plata-
forma de arquitectura abierta para evaluar el desempeño del sistema mediante el (THD %),
y destacando la aportación de este documento de investigación al no encontrar este tipo de
controladores implementados a nivel simulación y de manera experimental en este tipo de
convertidores electrónicos de acuerdo a la revisión bibliográfica consultada. Para ello co-
mo primera etapa se considera implementar una técnica de conmutación con el propósito
de observar la dinámica del sistema que presente en comparación al aplicar un algoritmo
de control y sintonizar las ganancias para analizar la señal del voltaje de salida respecto a
una señal de referencia.

Sin embargo las formas de la señal de salida en un inversor electrónico con caracterı́sti-
cas ideales se tiene como expectativa ser sinusoidal, pero tanto a escala experimental en
diversos trabajos de investigación y comerciales no presentan ese tipo de forma de onda
como señal en el voltaje salida y cabe añadir que contienen ciertos submúltiplos de la
señal fundamental, siendo estos las distorsiones armónicas en cuestión deplorable respec-
to al desempeño del sistema en un concepto general de la calidad de la energı́a [5] y [14].
En aplicaciones experimentales didácticas es aceptable señales en el voltaje de salida con
forma de onda cuadrada o no sinusoidales, [28]. Por el contrario para aplicaciones de ba-
ja potencia es necesario obtener una señal de salida aproximadamente sinusoidal y con
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mı́nimas distorsiones armónicas, debido a que presentan afectaciones significativas al ser
aplicados en cierto tipos de cargas; como motores eléctricos (presentan calentamiento o
vibraciones y disminuye su vida útil del sistema), entre otros tipos de cargas [18].

En aplicaciones para aerogeneradores su principal función es regular y convertir la energı́a
con caracterı́sticas de operación deseada para ser suministradas a la red eléctrica, debi-
do a que repercute a variaciones en la generación de energı́a presentando sobrevoltajes o
caı́das de voltajes, por lo tanto la importancia de implementar algoritmos de control en los
convertidores electrónicos es obtener una señal en el voltaje de salida con caracterı́sticas
acorde a las normativas de operación en la red eléctrica [10]. Entonces en el concepto
de la conversión de energı́a es fundamental la electrónica de potencia, que consiste en la
disponibilidad de implementar dispositivos semiconductores de potencia (IGBTs o MOS-
FET) de alta frecuencia de operación, y considerando en el diseño de estos sistemas la
disminución de pérdidas de conmutación debido a los interruptores de potencia previa-
mente calculadas y diseñadas para un rango de operación, además siendo complementado
con un algoritmo de control que permita disminuir las variaciones en la señal del voltaje
de salida generado, es decir, las distorsiones armónicas del voltaje en la señal de salida
para ello, en el apartado 3 se describe a detalle los algoritmos de control.

Ahora de acuerdo al principio de funcionamiento descrito de manera general en un ae-
rogenerador es importante conocer su principio básico de operación de un inversor, por lo
tanto su principio de funcionamiento consiste cuando el transistor (T1) durante un tiempo
( t0

2
), presenta un voltaje instantáneo (vo) inducido a una carga y representa a un valor

(vcd
2

). Entonces el transistor (T2) cuando se activa durante un tiempo ( t0
2

) el voltaje ins-
tantáneo (v0) inducido a una carga tiene un valor (−vcd

2
), es decir, cuando el transistor

(T1) se encuentra activado este presenta una modulación de ancho de pulso (PWM) en al-
to (por ejemplo de 0 - 5 Volts) pero el transistor (T2) se encuentra desactivado y también
la corriente de la carga (ic) pasa a través del diodo (D2), en caso contrario, cuando el tran-
sistor (T2) se activa este presenta una modulación de ancho de pulso (PWM) en bajo ( por
ejemplo de 0 Volts a -5 Volts), pero el transistor (T1) se encuentra desactivado, además la
corriente de la carga (ic) pasa a través del diodo (D1); estos dispositivos electrónicos se
desempeñan por medio de estados de conmutación como se ilustra en la Figura 2.5 donde
esta constituido mediante transistores de potencia (IGBTs , MOSFET, BJT), [29] y [31].
En caso de una situación en donde los transistores (T1) y (T2) se encuentren activos, la
topologı́a presenta un estado de corto circuito. Las formas de onda del voltaje de salida y
las corrientes en los transistores anteriormente mencionados, con una carga resistiva [4]
y [26]. En caso de un inversor de baja potencia suministre energı́a a una carga inductiva,
este presenta un retraso en el (v0), con respecto a (i0), durante el intervalo 1, siendo po-
sitivos y en caso del intervalo 3 son negativos, entonces en los intervalos 1 y 3 el flujo de
potencia instantáneo (p0 = (v0)(i0)), se induce desde la sección de corriente directa (CD)
hacia la sección de corriente alterna (CA) y representa al principio de funcionamiento.
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Para la Figura 2.6, cuando el (v0) e (i0), son negativos durante los intervalos 2 y 4, la
potencia instantánea (p0), se induce desde la sección de corriente alterna (CA), hacia la
sección de corriente directa (CD) y representa al principio de funcionamiento de un rec-
tificador de potencia. Cabe señalar que en una carga inductiva la variación en la corriente
(i0), no cambia de estado de manera inmediata al cambiar el voltaje de salida (vo), [9]
y [15].
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A continuación en la siguiente sección se menciona la clasificación de los inversores
electrónicos en relación a su topologı́a; aunque nos enfocaremos a las topologı́as mo-
nofásica y trifásica, debido al tema de interés en este trabajo de investigación.

2.2. Clasificación de los inversores
Los convertidores de potencia como son los inversores de baja potencia, tienen una

clasificación de acuerdo a su topologı́a, como se muestra en la Figura 2.7.
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Figura 2.6. Funcionamiento del inversor con carga inductiva. Trabaja en cuatro cuadrantes.



Clasificación de inversores
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on de inversores.

Para identificar la clasificación además de considerar la topologı́a es necesario conocer
su principio de funcionamiento, como caracterı́stica fundamental existen dos tipos de
inversores electrónicos que le suministra una fuente de voltaje o una fuente de corriente;
entonces las señales de un inversor se clasifican en dos tipos, que son los inversores no
modulados o de onda cuadrada y los inversores modulados que se mencionaron en el
apartado anterior. En cuanto a la señal de salida existen inversores monofásicos, trifásicos,
multinivel, resonantes de acuerdo a la figura anterior. En este el trabajo de investigación
se implementarán la topologı́a monofásica de manera experimental y a nivel simulación
la topologı́a trifásica, es por ello que se menciona a continuación su fundamento teórico
general.

2.2.1. Inversor monofásico medio puente
Para el desarrollo del trabajo de investigación se mencionan las caracterı́sticas fun-

damentales en tres etapas para el desarrollo de un inversor trifásico, como primer etapa
se describe las caracterı́sticas fundamentales de la topologı́a denominada medio puente,
debido a que está constituido por una lı́nea de dos transistores y previamente se explicó en
el apartado 2.1 su principio de funcionamiento de forma general, cabe señalar en resumen
la descripción de sus caracterı́sticas fundamentales en los siguientes puntos:

Señal de salida. En función de las caracterı́sticas de la señal de entrada los inver-
sores electrónicos se clasifican en: fuente inversor de voltaje y fuente inversor de
corriente. El primero tiene un comportamiento aproximadamente equivalente a una
fuente de voltaje ideal, se denomina un inversor alimentado de voltaje [10]. Por con-
tra parte, si la señal de entrada se aproxima a la alimentación de corriente, entonces
se denomina un inversor alimentado por corriente; sin embargo las caracterı́sticas
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Figura 2.7. Clasificaci´



eléctricas y su configuración en la etapa de potencia presenta diferencias entre dos
tipos de inversores electrónicos [43].

Amplitud de salida. La forma de la señal de salida tiene caracterı́sticas cuya ampli-
tud es similar al voltaje de alimentación [24].

Frecuencia de salida variable. Este tipo de configuración la frecuencia de salida
es igual a la conmutación de los transistores y por medio de técnicas de control,
permite gobernar mediante ganancias de control la dinámica del sistema [19].

Voltaje de operación. Es el voltaje que soporta los transistores de potencia, don-
de es el doble de la amplitud en la señal cuadrada de salida [4] y [9]. Aunque se
tiene que verificar las caracterı́sticas de su principio de funcionamiento debido al
dimensionado que se requiere aplicar a una carga de tipo resistiva o inductiva [15]
y [41].

Cabe añadir que para aplicar una fuente de alimentación de entrada (CD) en ambos ex-
tremos del circuito medio puente H, se genera un voltaje de salida (CA) entre los dos
interruptores de potencia. Este voltaje de salida (CA) se denomina voltaje de fase (vf ).
Además existen diversos tipos de dispositivos semiconductores de alimentación como
son los tiristores de puerta de desactivación (GTO), tiristores conmutado de la puerta in-
tegrada (IGCT), transistores bipolares de puerta aislada (IGBT), o transistores de efecto
de campo de semiconductor de óxido metálico (MOSFET) y se representan en la Figura
2.8.

GTO MOSFET IGBT

T

T

Estos dispositivos se seleccionan principalmente, de acuerdo con la capacidad de voltaje
y corriente requerido para el dispositivo y la frecuencia de conmutación. Entre los tran-
sistores electrónicos más implementados como el tiristor (GTO) y el (IGCT), tienen una
capacidad de manejo de alta potencia, pero su frecuencia de conmutación es muy baja,
por debajo de 1 kHz, [10] y [33].

En cuanto a los transistores (IGBT’s) son comúnmente utilizados para aplicaciones de
media y alta potencia. Los (IGBT’s) operan a frecuencias de conmutación de hasta 100
kHz, pero la mayorı́a normalmente están por debajo de los 20 kHz. Por el contrario, el
transistor (MOSFET) puede operar a una alta frecuencia de conmutación de más de 100
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Figura 2.8. Transistores para un inversor.



kHz y es el dispositivo más adecuado para aplicaciones de pequeña potencia [5]. También
estos dispositivos de conmutación activa, nos permite impulsar las cargas inductivas, y
se debe de considerar una conexión de diodos antiparalelos, a través de cada interruptor
para proporcionar una ruta alternativa de la corriente de carga cuando el interruptor se
apaga como se muestra en la Figura 2.9. La mayorı́a de las topologı́as de los inversores
electrónicos, tienen una configuración compuesta de circuitos básicos conectados en pa-
ralelo. Sin embargo, los inversores para aplicaciones de alta potencia a menudo emplean
otro circuito básico con cuatro transistores conectados en serie [14] y [35].
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asico utilizado en un inversor de tres niveles.

En la figura anterior el voltaje de la señal de salida tiene una configuración denominado
tipo escalones, es decir, con valores de (−vcd), (+vcd) y 0; por lo que a menudo es referido
como un inversor de tres niveles, como salida se obtiene un voltaje (vo). En una topologı́a
de un inversor medio puente H como se muestra en la Figura 2.10, la señal del voltaje de
salida se constituye de (−vcd) y (+vcd), por lo que se denomina inversor de dos niveles
[39].
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También un inversor de punto neutro, es un ejemplo tı́pico del inversor de tres niveles.
Un circuito inversor puede incluso expandirse a configuraciones de topologı́a de cuatro,
cinco o más niveles; estos inversores se denominan multinivel. A partir de los estados
de conmutación indicados anteriormente, el voltaje de fase (voltaje de cada lı́nea de dos
transistores) en el circuito de un inversor electrónico se puede expresar mediante una
función de conmutación (vf ) que describe los estados del conmutador, entonces se calcula
mediante la ecuación (2.1):

vf = vcd(T+ − (
1

2
)) o vf = vcd(T− − (

1

2
)) (2.1)

Para una función de conmutación se define como (1), cuando el transistor superior (T+)
está activado y como (0) cuando está desactivado. Un inversor electrónico tiene dos mo-
dos de funcionamiento donde fluye la corriente: modo de alimentación y modo de regene-
ración. Si la corriente fluye a través del dispositivo de conmutación, entonces el inversor
funciona en el modo de alimentación y suministra a la carga desde la fuente de alimen-
tación de (CD). En contraste, si la corriente fluye a través del diodo, entonces opera en
el modo de regeneración, donde el voltaje (CA) regresa a la fuente (CD) desde la carga.
Para el cálculo del voltaje en los modos de regeneración o alimentación (VReg) debido a
los transistores en la etapa de potencia se utiliza la ecuación (2.2):

Vfrms = (
2

to

∫ to
2

0

v2
cd

4
)
1
2 = (

2

to
(
v2
cd(t)

4
− 0))

1
2 =

vcd
2

(2.2)

Después se procede al cálculo del voltaje instantáneo de salida representado con la serie
de Fourier, por consiguiente se considera la simetrı́a de los voltajes de entrada al circuito
medio puente H, entonces se calcula con la ecuación (2.3):

vfi =
∞∑

n=1,3,5,...

2vcd
nπ

sen(nwt) = 0 para n = 2, 4, ... (2.3)

donde (w = 2πfo) es la frecuencia angular para la señal del voltaje, (fo) es la frecuencia
del voltaje de salida y considerando una cuarta parte de la onda de voltaje de salida, es
decir para los voltajes armónicos pares son nulos con un valor de (n=1); por lo tanto, la
siguiente ecuación expresa el voltaje en la componente fundamental como:

vfi = (
2vdc√

2π
) = 0,45vcd (2.4)

Al considerar el (vfi) de la componente fundamental, la implementación de transisto-
res en inversores monofásicos se idealizan las condiciones de los circuitos. Entonces al
considerar (vcd) como el máximo valor del voltaje de entrada, se establece los voltajes
nominales de conmutación. Entonces el principio de operación en un PWM, la entrada
permanece constante. Ahora en la modulación de ondas cuadradas el voltaje de entrada
se reduce por debajo de (vcd) a fin de reducir el voltaje de salida de su valor máximo,
sin tener en cuenta el modo de operación del PWM o de ondas cuadradas además exis-
te una inductancia asociada con la carga de salida para generar una corriente sinusoidal
(en realidad, una condición idealizada para una salida de ondas cuadradas) con un valor
eficaz de la (icd) en la carga máxima. Para una corriente de salida sinusoidal la salida de
voltaje (Vfrms) del inversor en la frecuencia fundamental es igual a (v1) e (icd) en la salida
con el máximo valor nominal, donde el subı́ndice 1 designa el componente de frecuencia
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fundamental de la salida del inversor electrónico [3], [28] y [40]. Ahora para calcular la
corriente instantánea de carga se considera para un carga RL, entonces se determina al
dividir la ecuación (2.3) entre la impedancia de carga (Z = R + jnwL), donde (R) es la
resistencia de carga, (w) es la frecuencia angular, (n) es la componente fundamental para
un voltaje (Vfrms) y (L) la inductancia de carga, entonces se obtiene:

ifi =
∞∑

n=1,3,5,...

2vdc

nπ
√
R2 + (nwL)2

sen(nwt− θn) (2.5)

donde (θn = tg−1(nwL
R

)). Si (ifi) es la corriente fundamental por la carga la potencia
fundamental de salida (n=1) es:

Pfs = vfiifi cos θ1 = ifi
2R = (

2vdc

nπ
√
R2 + (nwL)2

)2R (2.6)

En relación a las caracterı́sticas anteriormente mencionadas su principio de funcionamien-
to se consideran los estados de conmutación y sus respectivas vı́as de conducción como
se muestra en la Figura 2.11, a continuación se describe cada uno de los estados:

Estado 1 (vfi = vcd
2
, ifi > 0). Durante este estado, solo el transistor (T1) conduce

y crea una salida de voltaje igual a (vcd
2

), durante este estado la corriente de salida
es positiva. La conducción en este estado se ilustra en la Figura 2.11a. Donde la
potencia del sistema se encuentra en modo de conducción con el transistor de po-
tencia para generar la señal de salida en el lado alto de la topologı́a se denota como
(pfi = vfi(t), ifi(t) > 0), y la potencia activa se entrega desde la fuente hasta la
carga [44].

Estado 2 (vfi = −vcd
2
, ifi < 0). En este estado, solo el transistor (T2) conduce y

crea una salida de voltaje igual a (−vcd
2

), durante este estado la corriente de salida
es negativo. La conducción en este estado se ilustra en la Figura 2.11b. La potencia
del sistema opera de manera opuesta con el modo de conducción del transistor del
lado bajo y se expresa como (pfi = −vfi(t),−ifi(t) > 0), la potencia activa se
entrega desde la fuente hasta la carga [23].

Estado 3 (vfi = vcd
2
, ifi > 0). Durante este estado el diodo (D1) conduce y crea

una salida de voltaje igual a (vcd
2

), durante este estado la corriente de salida es ne-
gativo. La conducción en este estado se ilustra en la Figura 2.11c. La potencia del
sistema se define debido a un estado de alimentación donde los diodos suminis-
tran el flujo de energı́a al transistor en el lado alto con la finalidad de mantener el
voltaje nominal de operación y tener un modo de conducción de manera positiva,
matemáticamente se expresa como (pfi = vfi(t), ifi(t) > 0), la potencia activa se
entrega desde la fuente hasta la carga y se denomina como un estado de conmuta-
ción de regeneración de estado activo [41].
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on en un inversor monof´
asico de medio puente cuando la entrada de voltaje pasa a

través de los condensadores en corriente directa (CD), a) estado 1 b) estado 2, c) estado 3, d)
estado 4, e) estado 5.

Estado 4 (vfi = −vcd
2
, ifi < 0). En este estado, solo el transistor (T2) conduce y

crea una salida de voltaje igual a (−vcd
2

), durante este estado la corriente de sa-
lida es positivo. La conducción en este estado se ilustra en la Figura 2.11d. La
potencia del sistema se define debido a un estado de regeneración siendo opuesta
al estado anterior donde los diodos suministran el flujo de energı́a al transistor en
el bajo alto con la finalidad de mantener el voltaje nominal de operación y tener
un modo de conducción de manera negativa, matemáticamente se expresa como
(pfi = vfi(t), ifi(t) < 0), la potencia activa se entrega desde la fuente hasta la carga
y se denomina como un estado de conmutación regenerativo [13].
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Estado 5 (vfi = 0, ifi = 0). Durante este último estado no conduce ningún transistor
y no existe un modo de conducción, además crea una corriente nulo y bajo ciertas
cargas de voltaje nulo. El circuito que describe este estado se ilustra en la Figura
2.11e, [28].

En resumen en la Tabla 2.1 se describe cada uno de los estados de conmutación ante-
riormente mencionados simplificando su compresión en su principio básico de funciona-
miento.

on para la configuraci´
o), corriente en la fase de salida (ifi) y potencia de salida (PFi).

M.C.
Estado de conmutación

vo ifi PfiT1 T2 D1 D2

1 1 0 0 0 vo
2

ifi>0 Pfi>0
2 0 1 0 0 -vo

2
ifi<0 Pfi>0

3 0 0 1 0 vo
2

ifi<0 Pfi<0
4 0 0 0 1 -vo

2
ifi>0 Pfi<0

5 0 0 0 0 0 0 Pfi = 0

A continuación se describe las caracterı́sticas fundamentales de un inversor monofásico
de puente completo siendo la segunda etapa en el desarrollo del inversor trifásico que se
implementa este trabajo de investigación.

2.2.2. Inversor monofásico puente completo
Esta configuración se constituye mediante cuatro transistores y se le denomina puente

H que está constituido por dos lı́neas y en cada una de ellas están dos interruptores de
potencia, cabe señalar que esta topologı́a se desarrolla de manera experimental con una
plataforma de arquitectura abierta y se describe en el capı́tulo 4; a continuación se men-
cionan algunas diferencias entre la topologı́a anterior en las siguientes caracterı́sticas:

En la topologı́a de medio puente H, es necesario dos condensadores electrolı́ticos,
conectados en serie en el lado de entrada de corriente directa para mantener el
voltaje de entrada al dispositivo, por el contrario, en el puente H solo es necesario
un condensador.

La configuración de medio puente H, es incapaz de generar intervalos de voltaje
de salida cero para cargas no resistivas, en cambio, en un puente H considera tres
estados de operación como voltajes de salida (altos, bajos y cero).

En medio puente H, la amplitud en los impulsos de voltaje en la salida son la mitad
del voltaje de entrada en corriente directa; en contra parte, en un puente completo
tiene un voltaje de salida igual o mayor al voltaje de entrada (CD).
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Su principio de funcionamiento como se ilustra en la Figura 2.12 de un inversor monofási-
co consiste en cuatro transistores de potencia sincronizados en un principio de operación
que consiste cuando (T1) y (T2) se encienden de forma simultánea, el voltaje de alimen-
tación (v0) se induce a través de la carga. Si los transistores (T3) y (T4) se encienden al
mismo tiempo se invierte el voltaje a través de la carga y es (−v0), el voltaje de la señal
de salida se ilustra en la Figura 2.12b.
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Además como se mencionó en la anterior sección un inversor de medio puente tiene un
voltaje de (CD) deficiente con un valor de 0.45 (vcd). Por lo tanto la topologı́a de un
inversor comúnmente utilizada para producir un voltaje (CA) monofásica, es el inversor de
puente completo como se muestra en la Figura 2.12a, donde en un inversor consta de dos
circuitos básicos y puede producir un voltaje de salida dos veces mayor a comparación de
un inversor de medio puente que utiliza el mismo voltaje (CD). En el inversor monofásico
de puente completo el voltaje en la carga (Vcarga), es la diferencia entre voltajes alto (V+)
y bajo (V−) como se expresa en la ecuación (2.7):

Vcarga = V+ − V− (2.7)

De acuerdo a la ecuación anterior los voltajes altos (V+) y bajo (V−), se representan
utilizando los estado de conmutación de manera general para describir esas funciones de
los transistores. Entonces los voltajes mencionado se calculan con las ecuaciones (2.8) y
(2.9):

V+ = vcd(T+ −
1

2
) (2.8)
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V− = vcd(T− −
1

2
) (2.9)

Obteniendo estos voltajes, ahora se calcula el voltaje de salida mediante la función de
conmutación y se expresa en la ecuación (2.10):

Vcarga = V+ − V− = vcd(T+ − T−) (2.10)

Además considerando la ecuación (2.2) a partir de una configuración de medio puente H,
se obtiene el (Vfrms) que pasan en las dos lı́neas de los transistores, por lo tanto se calcula
con la ecuación (2.11):

Vfrms = (
2

to

∫ 2
to

0

v2
cddt)

1
2 = vdc (2.11)

Ahora para el voltaje inducido a la carga en un inversor de puente completo, se procede
al cálculo de un voltaje instantáneo de salida representado con la serie de Fourier, por
lo tanto, se considera las caracterı́sticas de la señal de entrada al circuito del puente H,
entonces se calcula con la ecuación (2.12):

vfi =
∞∑

n=1,3,5,...

4vcd
nπ

sen(nwt) (2.12)

Considerando la ecuación anterior esta topologı́a puede proporcionar un (Vfrms) a la car-
ga de (CA) equivalente a un 90 % del (vcd), entonces el valor eficaz de la componente
fundamental es:

vfi = (
4vcd√

2π
) = 0,9vcd (2.13)

Ahora para calcular la corriente instantánea de carga se considera para la misma carga
como en la configuración anterior, entonces se determina al dividir la ecuación (2.10)
entre la ecuación (2.6) y queda definido como:

ifi =
∞∑

n=1,3,5,...

4vcd

nπ
√
R2 + (nwL)2

sen(nwt− θn) (2.14)

Por último se considera para calcular la potencia fundamental de salida con la ecuación
(2.6) en esta topologı́a, considerando igualar y simplificar la ecuación (2.9) y ecuación
(2.11). Entonces en cada lı́nea de los transistores electrónicos varı́an independientemente
para producir el voltaje de carga efectiva, es decir consiste en la diferencia de fase entre
los voltajes de dos fases y debe ser de 180° como se muestra en la Figura 2.13. En este
caso el voltaje del inversor de puente completo es el doble del voltaje de fase.
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Para cargas inductivas la operación del inversor se muestra en la Figura 2.14. El inver-
sor funciona alternativamente en el modo de alimentación y en el modo de regenera-
ción, es decir, en sus estados de conmutación cuando se activa o desactiva los transistores
electrónicos.
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asico puente H completo, b) voltaje de carga del inversor
monof´
Figura 2.13. a) Inversor monof´

Figura 2.14. Operaci´



Después de analizar su funcionamiento de esta topologı́a al estar conectadas a cierto tipo
de cargas y la señal del voltaje en la salida, a continuación se describe a detalle los estados
de conmutación como se muestra en la Figura 2.15 y se describen a continuación:

v%v&'

v&'
v&'

v&'

C₁

C₁ C₁

C₁
D₁ D₁D₂ D₂

D₃ D₃D₄ D₄

T₁ T₁

T₁T₁ T₂

T₂ T₂

T₂
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on en un inversor monof´

Estado 1 (vfi = vcd, ifi > 0). En este estado los transistores (T1) y (T4) conducen
y crean a través de la carga un voltaje de salida igual a (vcd), también la corriente
fluye positivamente a través de la carga. La trayectoria de conducción se muestra en
la Figura 2.15a. Dado que la potencia activa pasa desde la fuente de alimentación
hasta la carga [18].

Estado 2 (vfi = −vcd, ifi < 0). En este estado los transistores (T2) y (T3) conducen
y crean a través de la carga un voltaje de salida igual a (−vcd) y también la corriente
fluye negativamente a través de la carga. La trayectoria de conducción se muestra
en la Figura 2.15b. Dado que la potencia activa pasa desde la fuente de alimentación
hasta la carga [20].

Estado 3 (vfi = 0, ifi > 0). En este estado existe dos formas de funcionamiento. El
primer estado como se muestra en la Figura 2.15c, realiza la conducción de (D2),
(T4) y la conducción (D3), (T1), es decir, el estado de los diodos es respecto a su
dirección y su voltaje de salida es cero, además la carga de la corriente es positiva.
En cuanto al segundo como se muestra en la Figura 2.15d, este estado no entrega
una potencia fundamental de salida, debido a que se mantiene en los dos tipos de
funcionamiento del primer estado, es decir siempre están en estados de conmutación
entre alto y bajo [3] y [37].
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asico puente completo, a) Estado 1,
b) Estado 2, c) Estado 3, d) Alternativa de estado 3.
Figura 2.15. Estados de operaci´
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Estado 4 (vfi = 0, ifi < 0). En este estado existe dos formas de funcionamiento. El
primer estado como se muestra en la Figura 2.16e, realiza la conducción de (D2),
(T4) y la conducción (D3), (T1), es decir el estado de los diodos es respecto a su
dirección y su voltaje de salida es cero, además la carga de la corriente es negativo.
En cuanto al segundo estado como se muestra en la Figura 2.16f, este estado no
entrega una potencia fundamental de salida, debido a que se mantiene en los dos
tipos de funcionamiento, es decir siempre están en estados de conmutación entre
alto y bajo [12] y [27].

Estado 5 (vfi = vcd, ifi < 0). Como se ilustra en la Figura 2.16g, en este estado
conducen los diodos (D1) y (D4) en estado libre, es decir deja fluir el paso de la
corriente en sus respectivos estados de conmutación, además crean a través de la
carga un voltaje de salida equivalente al (vo) y en un tiempo de estado negativo
fluye la corriente a través de la carga [22] y [33].

Estado 6 (vfi = −vcd, ifi > 0). Por último en la Figura 2.16h conducen los diodos
(D2) y (D3) en estado libre, es decir, deja fluir el paso de la corriente en sus respec-
tivos estados de conmutación, además crean a través de la carga un voltaje de salida
equivalente al (−v0) y en un tiempo de estado positivo fluye la corriente a través de
la carga [28] y [41].

En resumen en la Tabla 2.2 se describe cada uno de los estados de conmutación ante-
riormente mencionados, simplificando su compresión en su principio básico de funciona-
miento.
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asico puente completo, e) Estado 4,
f) Alternativa Estado 4, g) Estado 5, h) Estado 6.
Figura 2.16. Estados de operaci´



on para la configuraci´

M.C.
Estado de conmutación

vo ifi PFsT1 T2 T3 T4 D1 D2 D3 D4

1 1 0 0 1 0 0 0 0 vo
2

ifi > 0 PFs > 0
2 0 1 1 0 0 0 0 0 -vo

2
ifi < 0 PFs > 0

3a 0 0 0 1 0 1 0 0 0 ifi > 0 PFs > 0
3b 1 0 0 0 0 0 1 0 0 ifi > 0 PFs > 0
3c 0 0 1 0 1 0 0 0 0 ifi < 0 PFs > 0
4 0 1 0 0 0 0 0 1 0 ifi < 0 PFs > 0
5 0 0 0 0 1 0 0 1 vo

2
ifi < 0 PFs < 0

6 0 0 0 0 0 1 1 0 -vo
2

ifi > 0 PFs > 0

En la siguiente subsección se describe el modelo matemático de la topologı́a descrita con
la finalidad de representar la dinámica del sistema para valorar la selección del controlador
en el capı́tulo 3.

2.2.3. Modelo matemático de un inversor monofásico (puente com-
pleto)

Para el desarrollo del modelo matemático para un inversor monofásico como se ilus-
tra en la Figura 2.17 se considera los fundamentos teóricos previamente explicados en la
subsección anterior, por lo tanto, para describir la dinámica del sistema se comienza con
generar dos niveles de voltaje (+vo y−vo), entre sus terminales de salida (A y B), después
pasa a la sección posterior y consiste en filtrar la distorsión que presente la señal funda-
mental con cierta frecuencia de operación en la señal del voltaje de salida al suministrar
la energı́a en la carga [29].
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asico, a) circuito de un inversor monofásico y b) se˜
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Tabla 2.2. Estados de conmutaci´

nal de forma
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Figura 2.17. Inversor monof´



Las señales que controlan la apertura y cierre de los transistores (T1, T2, T3, T4), son de-
finidas por medio de valores discretos. Definiendo la variable de control se considera
(u = 0) cuando indiquen el cierre del transistor, y (u = 1) para cuando indique la apertu-
ra; entonces una definición apropiada para estas señales se representa con la expresiones
matemáticas siguientes, [38] y [40]:

+
vo
2

=

{
tcerrado (T1 y T4) u = 0
tabierto (T2 y T3) u = 1

(2.15)

− vo
2

=

{
tabierto (T1 y T4) u = 1
tcerrado (T2 y T3) u = 0

(2.16)

Donde (tcerrado), es el instante de tiempo en el cual la señal indica el cierre al transistor y
(tabierto) es el instante de tiempo donde indica la apertura del transistor y esto representa la
duración de la señal de control (estados de conmutación) y se muestra en la Figura 2.18,
[22]. Para los estados de conmutación de la señal de control se determina el tiempo en
que la salida toma un valor alto o referente al ancho de pulso y al estado de conmutación,
por lo tanto, se conoce como modulación en ancho de pulso (PWM) [34]. Para comenzar
a deducir el modelado de esta topologı́a se considera dos factores el primero cuando
está conectado a la fuente de alimentación y el segundo cuando opera sin la fuente de
alimentación siendo reemplazado por el capacitor, a continuación se describe cada uno de
ellos:
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Fuente: [81].

asico a) modo alto
y b) modo bajo.
Figura 2.18. Circuitos equivalentes del funcionamiento del inversor monof´



Para definir el modo de operación al estar suministrando (CD) la fuente de alimentación
en la Figura 2.18a se considera la variable de control (u = 1) para el sistema utilizando las
leyes de Kirchoff al desarrollarse el modo de conducción en los transistores de potencia
y generando un voltaje de salida negativo, por lo tanto se obtiene la relación que describe
el voltaje en la inductancia mediante la ecuación (2.17):

L
diL
dt

= vcd − iLR− vo (2.17)

Para la Figura 2.18b se considera el modo de conducción de manera opuesta de acuerdo a
lo anteriormente mencionado, donde se considera la variable de control (u = 0) y define
la relación del voltaje en la inductancia con la ecuación (2.18):

L
diL
dt

= −vcd − iLR− vo (2.18)

Al unificar las dos ecuaciones anteriores se obtiene un voltaje en la inductancia en ambos
modos de operación debido a los estados de conmutación de los transistores de potencia
y se expresa con la ecuación (2.19):

L
diL
dt

= (2u− 1)vcd − iLR− vo (2.19)

Ahora al reemplazar la fuente de alimentación por el capacitor del sistema como se mues-
tra en la Figura 2.19.
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Fuente: [81].

asico.Figura 2.19. Circuitos equivalentes de un inversor monof´



Se considera aplicar las leyes de Kirchoff cuando la variable de control es (u = 1) se
obtiene la expresión matemática para la inductancia y se denota como:

L
diL
dt

= vC − iLR− vo (2.20)

Para describir de manera matemática la corriente que pasa a través del capacitor se definen
las ecuaciones:

iC = −iL (2.21)

C
dvC
dt

= −iL (2.22)

Ahora al considerar la variable de control como (u = 0) se obtiene la expresión matemáti-
ca que describe el comportamiento de la inductancia definido en las ecuaciones anteriores.
La corriente que pasa a través del capacitor se expresa en la ecuaciones (2.22) y (2.23):

L
diL
dt

= −vC − iLR− voiC = iL (2.23)

C
dvC
dt

= −iL (2.24)

Entonces el vı́nculo de las ecuaciones (2.17) y (2.20) que describe el voltaje en la induc-
tancia para los dos modos de operación se obtiene la ecuación (2.25):

L
diL
dt

= (2u− 1)vC − iLR− vo (2.25)

De la misma forma se relacionan las ecuaciones (2.21), (2.22) y (2.24) que define el com-
portamiento de la corriente que pasa a través del capacitor y está regido por los estados
de conmutación de los transistores que potencia siendo denotado con la ecuación (2.26):

C
dvC
dt

= (1− 2u)iL (2.26)

Considerando algunas operaciones matemáticas queda definido el modelo para la fase a
con las ecuaciones (2.27) y (2.28):

L ˙

Cv̇ao = ia − ioa (2.28)

Con la finalidad de representar el sistema, dado por la ecuaciones anteriores, ahora se re-
presenta en ecuaciones de espacio de estado y se propone el siguiente cambio de variable:

w1 = ia (2.29)
w4 = vao (2.30)
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a (2.27)ia = V1T
a − V2(1− T a)−Ria − vo



Dado que el modo de operación de los transistores es abierto o cerrado se asume que
(T a)=0 ó (T a=1). Para fines prácticos de operación se define una variable que tome valores
de 1 ó -1, por lo tanto se propone:

ja = (2T a − 1) (2.31)

Obteniendo la derivada temporal de las ecuaciones (2.29) y (2.30) se tiene:

ẇ1 = i̇a (2.32)
ẇ4 = v̇ao (2.33)

Ahora de las ecuaciones (2.31), (2.32) y (2.33) se obtiene las siguientes representaciones:

ẇ1 = −R
L
w1 −

1

L
w4 + (

V1 + V2

2L
)ja +

V1 − V2

2L
(2.34)

ẇ4 =
1

C
w1 −

iao
C

(2.35)

Una vez comprendida la dinámica del inversor monofásico, ahora procedemos a hacer
la dinámica del segundo subsistema que comprende la etapa de filtrado. Analizando por
separado las condiciones del subsistema se tiene que para cuando (vo = vcd(u = 1)), se
puede demostrar que las ecuaciones en el espacio de estados que describen el comporta-
miento de este subsistema son por medio de la ecuación (2.36), [72]:

(
ẇ1

ẇ4

)
=

 0 − 1
L

1
C
− 1
RC

 iL

vC

+

 vcd
L

0

 (2.36)

Cuya representación matricial comprende lo siguiente, [65]:

ẋ = Ax + B (2.37)

y realizando alguna operaciones matemáticas quedan expresados el vector x y las matrices
A y B, [30] y [35]:

(
x
)

=

(
i̇a

v̇ao

(
A
)

=

 0 − 1
L

1
C
− 1
RC

 (2.39)

(
B
)

=

(
vcd
L

0

)
(2.40)
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Por otro lado, para cuando (vo = −vcd(u = 0)), las ecuaciones en el espacio de estados,
describen el comportamiento del subsistema con la ecuación (2.41), [39]:

(
ẇ1

ẇ4

)
=

 0 − 1
L

1
C
− 1
RC

 i̇a

v̇ao

−
 vcd

L

0

 (2.41)

Cuya representación matricial es parecida a la anterior, pero queda denotado con la ecua-
ción (2.42):

ẋ = Ax− B (2.42)

Ahora podemos englobar ambos comportamientos del segundo subsistema en la ecuación
(2.43):

ẋ = Ax± B (2.43)

Además, considerando los resultados anteriormente obtenidos se puede redefinir la ecua-
ción procedente de la siguiente manera mediante la ecuación (2.44), [30]:

ẋ = Ax + B(2u− 1) (2.44)

Como se puede observar, el modelo en el espacio de estados se obtuvo con una función
de una señal de entrada discreta (u), por lo tanto es necesario encontrar la manera de
establecer un modelo continuo, y a partir de un modelo discreto, entonces la teorı́a de
espacio de estados desarrolla al diseño para variaciones suaves en las señales generadas de
un sistema. Para ello considera el siguiente desarrollo matemático, donde se encuentra una
solución explı́cita de la ecuación diferencial, que esta dada por la ecuación (2.45), [7], [25]
y [32]:

x(t0 + T ) = x(t0) +

∫ t0+T

t0

ẋ(τ)dτ (2.45)

Realizando algunas operaciones matemáticas se puede reescribir y denotarse con la ecua-
ción (2.46), [31]:

1

T
[x(t0 + T )− x(t0)] =

1

T

∫ t0+T

t0

ẋ(τ)dτ (2.46)

Sin embargo, al considerar que los transistores conmutan a alta frecuencia, entonces es
posible que T −→ 0, con lo cual se tiene la ecuación (2.47), [34]:

ĺım
T→0

(
1

T
[x(t0 + T )− x(t0)]) = ĺım

T→0
(

1

T

∫ t0+T

t0

ẋ(τ)dτ) (2.47)

Como se puede observar, el término del lado izquierdo de la igualdad es la definición de
la primera derivada de la función x(t) en el valor (t = t0). Sin embargo si se supone
que (x(t)) es uniformemente diferenciable, entonces es posible considerar que el lado
izquierdo de la ecuación se define como (ẋ(t)) en función de (t) [28]. Por otro lado del
término del lado derecho en la ecuación podemos realizar simplificaciones en la integral,
ya que para el intervalo de (t0) a (t0 + uT ), el modelo describe el comportamiento del
segundo subsistema y está dado por la ecuación (2.45), mientras que para el intervalo de
(t0 + uT ) a (t0 + T ), el modelo se representa con la ecuación (2.46), quedando entonces
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la ecuación anterior expresado como la ecuación (2.48), [36] y [37]:

ẋ(t) = ĺım
T→0

(
1

T
[

∫ t0+uT

t0

(Ax+B)dτ +

∫ t0+T

t0+uT

(Ax−B)dτ ]) (2.48)

Desarrollando las integrales correspondientes se obtiene la ecuación (2.49):

ẋ(t) = ĺım
T→0

(
1

T
[

∫ t0+uT

t0

Axdτ +

∫ t0+uT

t0

Bdτ +

∫ t0+T

t0+uT

Axdτ −
∫ t0+T

t0+uT

Bdτ ]) (2.49)

Y agrupando las integrales correspondientes al término (Ax), se obtiene la ecuación
(2.50):

ẋ(t) = A ĺım
T→0

1

T

∫ t0+T

t0

xdτ +B ĺım
T→0

1

T

∫ t0+uT

t0

xdτ −B ĺım
T→0

1

T

∫ t0+T

t0+uT

xdτ (2.50)

Por otra parte se puede demostrar que la ecuación (2.51) como:

ĺım
T→0

1

T

∫ t0+T

t0

xdτ = x(t) (2.51)

Por lo que desarrollando los dos últimos elementos del lado derecho de la ecuación ante-
rior es posible simplificar y denotar la ecuación (2.52), [38]:

ẋ(t) = Ax(t) +B ĺım
T→0

(
1

T
[(t0 + uT )− (t0)])−B ĺım

T→0
(

1

T
[(t0 + T )− (t0 + uT )]) (2.52)

Donde se considera a x(t), como una función contı́nua. De esta manera, la ecuación an-
terior puede expresarse como la ecuación (2.53):

ẋ(t) = Ax(t) +B ĺım
T→0

(
1

T
[uT ])−B ĺım

T→0
(

1

T
[T − uT ]) (2.53)

También simplificando y realizando algunas agrupaciones matemáticas se puede expresar
como la ecuación (2.54):

ẋ(t) = Ax(t) +Bu−B(1− u) (2.54)

Entonces se encuentra la representación en el espacio de estados cuando T −→ 0, se
expresa con la ecuación (2.55), [22] y [33]:

ẋ(t) = Ax(t) +B(2u− 1) (2.55)

Finalmente al obtener el modelo continuo para el sistema, la ecuación anterior está prede-
terminada por un modelo discreto, mediante el análisis de las dinámicas de los subsiste-
mas y de la relación que existe entre ellos. A continuación se describe las caracterı́sticas
fundamentales de un inversor trifásico, cabe señalar que esta topologı́a en este documento
de investigación se desarrolla a nivel simulación debido a que no es prioritario el diseño
y construcción de acuerdo a los objetivos particulares planteados. También es la última
etapa en el desarrollo del convertidor de potencia en este trabajo de investigación, y pos-
teriormente en el capı́tulo 3 se describe el diseño y selección del algoritmo de control no
convencional además en el capitulo 4 se describe la plataforma experimental desarrollada.
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2.2.4. Inversor trifásico
La tercera configuración para al desarrollo del dispositivo electrónico de acuerdo con

la Figura 2.20, se constituye mediante seis transistores, sin embargo su señal respecto a la
componente fundamental está en desfase en atraso y adelanto que se emplea comúmente
a 120° en topologı́as monofásicas [34]; debido a que sus caracterı́sticas de la señal de
salida deben ser a voltajes fundamentales ( 2π√

3
), para ello, se implementan las técnicas

de conmutación [31]. Además existen otras señales fundamentales para la aplicación en
topologı́as trifásicas y entre ellas destaca la señal fundamental a 180°, a continuación se
mencionan sus caracterı́sticas fundamentales [39].

v
!"

T!

T"#

T$

T$#T!#

T"

V#

v
!"

V$

V!

e# e$ e!

R L

C# C$ C!

i#
%

i$
%

i!
%

on del circuito de un inversor trif´

Principio de funcionamiento a 180° en los estados de conmutación

El principio de funcionamiento para la señal fundamental de operación en un inversor
trifásico y se describe el desfase de las señales generadas mediante los estados de conmu-
tación, por lo tanto, el voltaje de la señal de salida en la modulación de ancho de pulso
(PWM), los transistores (T1) y (T6) conducen 180°, y para los PWM en un voltaje de
lı́nea-lı́nea (vab vbc y vac) tiene un desfase de 120°, cabe añadir, que los seis estados de
conmutación presentan el complemento en atraso o adelanto de la señal fundamental [26]
y [38].

La amplitud de los voltajes de la señal de salida permanecen de manera constante, sin
embargo su frecuencia de operación puede ser manipulado mediante técnicas de con-
mutación. Para ello, los estados de conmutación operan en una configuración par de los
siguientes transistores (T1 − T4; T3 − T6; T5 − T2) y el voltaje en la señal de salida para
una conexión estrella, es decir, de lı́nea-neutro y el desfase del (PWM) en cada transistor
electrónico [28] y [33].

Por lo tanto para el desempeño en este tipo de señal fundamental, los requerimientos
para generar el nivel de voltaje en tres secciones para la señal de salida, sin embargo para
el perı́odo de cada intervalo de tiempo, se presentan los circuitos equivalentes que generan
los voltajes en la señal de salida durante los tres intervalos de operación y se describe en
la Figura 2.21, [41].El primer intervalo de [0, π

3
], las lı́neas de corriente en (i3Fa > 0),

(i3Fb > 0) y (i3Fc < 0), conducen en los transistores (T1), (T5) y (T6), donde genera un

40

2. Fundamentos de un convertidor inversor

Fuente: [82].
asico.Figura 2.20. Configuraci´



voltaje en la primera fase (v3Fa = vcd
2

), aunque en ese intervalo la dirección de las lı́neas
de corriente son opuestas para la dirección de los transistores electrónicos, por ello los
estados de los diodos antiparalelos activan su función de conducir y generar voltajes de
salida similares. Por consiguiente, para cada intervalo de operación en cada lı́nea de tran-
sistores electrónicos, se lleva a cabo los estados de conmutación en relación a la corriente
de carga, [18], [22] y [32].
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nal de salida.

En el segundo intervalo de [π
3
, 2π

3
], las lı́neas de corriente en (i3Fa > 0), (i3Fb < 0) y

(i3Fc < 0), conducen los transistores (T1), (T2) y (T6), donde genera un voltaje en la
segunda fase (+v3Fa = vcd

2
). En el tercer intervalo de [ 2π

3
,π], las lı́neas de corriente en

(i3Fa > 0), (i3Fb < 0) y (i3Fc > 0), conducen los transistores (T1), (T2) y (T3), donde
genera un voltaje en la tercer fase (+v3Fa = vcd

2
). En el cuarto intervalo de [ π,4π

3
], con-

ducen los transistores (T2), (T4) y (T3), donde genera un voltaje de salida (−v3Fa = vcd
2

).
En el quinto intervalo de [ 4π

3
, 5π

3
], conducen los transistores (T5), (T4) y (T3), donde

genera un voltaje de salida (−v3Fa = vcd
2

). En el sexto intervalo de [5π
3

, 3π], conducen los
transistores (T5), (T4) y (T6), donde genera un voltaje de salida (−v3Fa = vcd

2
), [8], [15]

y [41].

En resumen en la Tabla 2.3 se describe cada uno de los estados de conmutación ante-
riormente mencionados, simplificando su compresión en su principio básico de funciona-
miento.
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Figura 2.21. Circuitos equivalente referidos a la carga, obtenidos en el orden del voltaje en
la se˜



on de los voltajes de fase para la configuración trifásica.

M.C.
Estados de conmutación

van vbn vcnT1 T2 T3 T4 T5 T6

1 1 0 0 0 1 1 vcd
2

vcd
3

vcd
2 1 1 0 0 0 1 vcd

2
2vcd

3
vcd

3 1 1 1 0 0 0 vcd
2

vcd
3

0
4 0 1 1 1 0 0 -vcd

2
-vcd

2
-vcd

5 0 0 1 1 1 0 -vcd
2

-2vcd
3

-vcd
6 0 0 0 1 1 1 -vcd

2
-vcd

3
0

De acuerdo a la descripción de los estados de conmutación en la tabla anterior, ahora se
prosigue a describir de manera matemática los intervalos en su tiempo de operación, por
lo tanto tres transistores electrónicos siempre están conduciendo, dos desde la sección en
alto (T1, T3, T5) y uno en la sección en bajo (T2, T4, T6), [14]. Se debe considerar un estado
de conmutación que no debe ocurrir, este se produce en cualquiera de las tres etapas de
fase, un transistor superior e inferior y no debe conducir de manera simultáneamente, es
decir, no deben realizar un estado de conmutación igual pues se produce un estado de
cortocircuito y por consiguiente ocasiona daños severos al dispositivo electrónico [23].
Entonces para una carga balanceada, en este caso, el voltaje de lı́nea a neutro, o el voltaje
de fase, es el voltaje de carga. Desde los voltajes de lı́nea a lı́nea, los voltajes de fase para
las cargas trifásicas se obtiene mediante las siguientes ecuaciones:

v3Fa = (
1

3
)(v3Fab − v3Fca) (2.56)

v3Fb = (
1

3
)(v3Fbc − v3Fab) (2.57)

v3Fc = (
1

3
)(v3Fca − v3Fbc) (2.58)

El voltaje de lı́nea que está conformado por dos transistores electrónicos, depende de
sus estados de conmutación debido al voltaje de fase que suministra esa lı́nea de medio
puente H, por lo tanto el voltaje de fase está determinada por los estados de conmutación
de todos los transistores de un inversor electrónico. Para ello considere tres transistores
electrónicos (T5, T6, T1) donde la primera sección están activados en sentido positivo
como se ilustra en la Figura 2.22a y por el contrario los transistores electrónicos (T2, T3,
T4) están activados en sentido negativo como se muestra la Figura 2.22b , [24] y [34].
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En este caso, podemos observar los voltajes de fase, de acuerdo a la figura anterior y por
lo tanto quedan expresados como la ecuación (2.59):

va =
1

3
vcd vb = −2

3
vcd vc =

1

3
vcd (2.59)

A continuación se considera la segunda sección donde están activados (T6), (T1), (T2),
por lo tanto los voltajes de fase se pueden obtener mediante la ecuación (2.60):

va =
2

3
vd vb = −1

3
vcd vc =

1

3
vcd (2.60)

De la misma manera, podemos obtener un voltaje de lı́nea para todas las secciones co-
mo se muestra en la Figura 2.23. Este tipo de modulación se le denomina modulación de
escalones, debido a que en un intervalo de tiempo maneja diferentes magnitudes en su fre-
cuencia, amplitud y ciclo de trabajo. Este comportamiento es debido a las caracterı́sticas
de operación que realiza los transistores electrónicos en los estados de conmutación, [12].

v₃"#$

wt

wt

v₃"%$

v₃"&$

wt

π 2π 3π

π

π

2π

2π

3π

3π
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            Fuente: [38].
on a 180°.

Figura 2.22. Fases de voltaje en dos secciones dentro del dispositivo electr´

Figura 2.23. Voltajes de fase por conducci´



Cuando estos voltaje de lı́nea realizan las configuraciones de conducción en la señal de
salida de onda cuadrada, generan una senoidal y al implementarse en cargas inductivas
por ejemplo con motores eléctricos, la corriente de carga es filtrado debido al componente
inductivo que presenta como caracterı́stica en la carga [19]. El voltaje de lı́nea es siem-
pre una onda cuadrada, independientemente del número de fases. Por lo tanto, la serie
de Fourier para voltajes en las lı́neas de un dispositivo trifásico es igual a la ecuación
(2.45), pero considerando la operación en los intervalos de funcionamiento se obtienen
las ecuaciones, [30] y [38]:

v3Fan =
2vcd
π

∞∑
n=1,3,5,...

sen(nwt)

n
(2.61)

v3Fbn =
2vcd
π

∞∑
n=1,3,5,...

sen[n(wt− 120)

n
(2.62)

v3Fcn =
2vcd
π

∞∑
n=1,3,5,...

sen[n(wt+ 120)

n
(2.63)

La expansión de la serie de Fourier para un voltaje lı́nea a lı́nea, (vab), se expresa con las
siguientes ecuaciónes, [28] y [32]:

vab = van − vbn =
4vcd
nπ

∞∑
n=1,3,5,...

cosnπ

6
sen(n)(wt+

π

6
) (2.64)

=
2
√

3vcd
n

π[sen(wt+
π

6
)− 1

5
sen5(wt+

π

6
)− 1

7
sen7(wt+

π

6
)− 1

11
(2.65)

sen11(wt+
π

6
)− 1

13
sen13(wt+

π

6
)] (2.66)

Debido a que el voltaje de lı́nea a lı́nea se da como la diferencia entre los voltajes de
dos fases, no presentan armónicos múltiplos de tres, que existen en los voltajes de cada
una de las fases [35]. Dado que los voltajes de lı́nea tienen una diferencia en el voltaje
de su fase de salida de 120 ° entre sı́, los armónicos múltiplos de tres incluidos en estos,
tendrán una diferencia de fase que son múltiplos de 360 ° entre ellos, por lo tanto están
en fase entre sı́ y los armónicos de los múltiplos de tres están ausentes en los voltajes
de lı́nea a lı́nea [38]. En consecuencia, el voltaje de lı́nea a lı́nea contiene armónicos de
orden (6n ± 1(n = entero)). Los voltajes de fase también tienen armónicos de orden
(6n ± 1) como voltajes de lı́nea a lı́nea. De la ecuación (2.61-2.63) la expansión de la
serie de Fourier para el voltaje de fase queda denotado en la ecuación (2.67), [17]:

v3Fbn =
2vcd
π

[senwt+
1

5
sen5wt+

1

7
sen7wt+

1

11
sen11wt+

1

13
sen13wt+ ...] (2.67)

Los voltajes de fase (v3Fb) y (v3Fc) tienen armónicos idénticos a la componente funda-
mental considerado al voltaje de fase (v3Fa), pero de manera independiente entre ellos. La
Figura 2.24 muestra el espectro de frecuencia en los voltajes de lı́nea a lı́nea y los voltajes
de fase.
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Entre los armónicos de bajo orden, como el quinto y el séptimo armónicos son la causa
principal de las distorsiones en el voltaje de la señal de salida [36]. En un inversor con
una carga trifásica balanceada conectada en estrella, el voltaje neutral (v3Fn) de la carga
no es cero, debido a que fluctúa a una frecuencia que es tres veces la frecuencia de salida
como se muestra en la Figura 2.25.
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Figura 2.24. Espectro de frecuencia de voltaje de l´

asica con respecto
a una carga.
Figura 2.25. Voltaje neutral en una conexi´



Esto se debe a que los voltajes de salida del inversor presentan distorsiones armónicas que
afectan a la señal de salida deseada, [25] y [29]. Continuando con la serie de Fourier, el
voltaje neutro se puede expresar en la ecuación (2.68):

v3Fn =
4vcd
π6

∞∑
n=1,3,5,...

1

n
sen3(nwt) (2.68)

Luego de mencionar el principio de funcionamiento de las configuraciones anteriormente
mencionadas se prosigue a describir el modelo matemático de un inversor trifásico en el
siguiente apartado.

2.2.5. Modelo matemático de un inversor trifásico
Para el desarrollo del modelado matemático de un inversor trifásico se considera el si-
guiente circuito que se muestra en la Figura 2.26 .
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Considerando el voltaje en cada una de las fases se expresa matemáticamente con las
siguientes ecuaciones (2.69), (2.70) y (2.71):

ea = g(cos(ωt)) (2.69)

eb = g(cos(ωt− 2

3
)) (2.70)

ec = g(cos(ωt+
2

3
)) (2.71)

donde (ea), (eb) y (ec) son los voltajes por fase del convertidor trifásico, (g) es la amplitud
de los voltaje de fase y de la red, (ω) es la frecuencia angular de la red. Aplicando la
leyes de Kirchhoff las ecuaciones (2.72), (2.73) y (2.74) expresan el comportamiento del
sistema:

V a − Ldi
a

dt
−Ria − ea = 0 (2.72)

V b − Ldi
b

dt
−Rib − eb = 0 (2.73)
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V c − Ldi
c

dt
−Ric − ec = 0 (2.74)

Las variables (V a), (V b) y (V c) son los voltaje por fase a la salida del convertidor trifási-
co, en cuanto a (ia), (ib) y (ic) representan las corrientes de salida del inversor, (L) repre-
senta la inductancia del filtro y (R) es la resistencia del filtro. Considerando la deducción
matematica de un inversor monofásico se replica tres fase y en resumen se tiene las si-
guientes ecuaciones representados en espacio de estado:

dz1

dt
= −R

L
z1 −

1

L
z4 + (

V1 + V2

2L
)wa +

V1 − V2

2L
(2.75)

dz2

dt
= −R

L
z2 −

1

L
z5 + (

V1 + V2

2L
)wb +

V1 − V2

2L
(2.76)

dz3

dt
= −R

L
z3 −

1

L
z6 + (

V1 + V2

2L
)wc +

V1 − V2

2L
(2.77)

dz4

dt
=

1

C
z1 −

iao
C

(2.78)

dz5

dt
=

1

C
z2 −

ibo
C

(2.79)

dz6

dt
=

1

C
z3 −

ico
C

(2.80)

Una vez realizado el cambio de variable descrito anteriormente, se define el vector de
estados de la siguiente forma:

Z = [z1, z2, z3, z4, z5, z6]T = [ia, ib, ic, V a
o , V

b
o , V

c
o ]T (2.81)

El modelo matemático de un inversor trifásico se puede representar como un sistema
lineal invariante en el tiempo, de la siguiente forma:

dZ
dt

= AZ + B + We (2.82)

donde queda representado de manera matricial como:

A =


− r
L

0 0 − 1
L

0 0
0 − r

L
0 0 − 1

L
0

0 0 − r
L

0 0 − 1
L

1
C

0 0 0 0 0
0 1

C
0 0 0 0

0 0 1
C

0 0 0

 ; B =



V1+V2
2L

0 0
0 V1+V2

2L
0

0 0 V1+V2
2L

0 0 0
0 0 0
0 0 0

 (2.83)

47

2. Fundamentos de un convertidor inversor



Por último el vector e y W se define de la siguiente forma:

e =



V1−V2
2L

V1−V2
2L

V1−V2
2L

− iao
C

− ibo
C

− ico
C


; W =


wa

wb

wc

0
0
0

 (2.84)

Queda definido en un marco de referencia la siguiente expresión matricial en estado es-
tacionario donde describe el comportamiento del sistema y en el capitulo 3 se retomará
la ecuación anterior para realizar el análisis de estabilidad con el propósito de diseñar y
seleccionar el controlador.

2.3. Técnicas de conmutación
Como el inversor electrónico es un generador de señales convirtiendo la corriente di-

recta en alterna, entonces es capaz de controlar el valor eficaz (RMS, por sus siglas en
inglés Root Mean Squared) de la componente fundamental del voltaje de salida y la fre-
cuencia de la componente fundamental del voltaje de salida o ambos simultáneamente.
En este trabajo de investigación se implementa la técnica de conmutación senoidal para
el prototipo de arquitectura abierta de un inversor monofásico. Las técnicas de conmuta-
ción comúnmente utilizadas en aplicaciones experimentales o comerciales se mencionan
a continuación:

1. Modulación de ancho de pulso senoidal (SPWM).

2. Modulación de ancho de pulso tercer armónica (THPWM).

3. Modulación de ancho de pulso 60° (SPWM 60°).

4. Modulación vectorial (SVPWM).

En la sección 2.1 se ilustra un inversor de onda cuadrada donde se controla la frecuen-
cia del voltaje de salida, no su amplitud. Ahora se implementa ésta operación de onda
cuadrada para producir un voltaje de salida máxima de un inversor electrónico, es decir,
para la utilización máxima del voltaje en corriente continua. Para controlar la amplitud y
la frecuencia del voltaje de salida de un inversor de fuente de voltaje, la modulación de
ancho de pulso se usa comúnmente y se muestra en la Figura 2.27, [38].
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on de salida de un inversor.

Para ello en los inversores electrónicos es posible implementar las siguientes caracterı́sti-
cas del voltaje en la señal de control mediante técnicas de conmutación.

1. Control lineal de un voltaje de salida fundamental.

2. Control de frecuencia de un voltaje de salida fundamental.

3. Control de armónicos incluido en un voltaje de salida.

El objetivo final de la modulación de ancho de pulso es generar pulsos de activación en
los transistores electrónicos, para que el inversor produzca un voltaje de salida con una
amplitud y frecuencia fundamentalmente deseadas [5]. En este proceso de modulación,
también se pueden desarrollar los patrones de conmutación para eliminar armónicos in-
necesarios y para minimizar las pérdidas de conmutación [19]. Entonces para mejorar es-
tos rendimientos de control, se han propuesto las técnicas de conmutación anteriormente
mencionadas. Desde que se introdujo por primera vez la modulación de ancho de pulso si-
nusoidal (SPWM, por sus sigla en inglés Senoidal Pulse-Width Modulation) en 1964 [33].

Cabe considerar diversos criterios de rendimiento para evaluar las técnicas de conmu-
tación. Primero se evalúa el rango de voltaje en la señal de salida fundamental controlable
de manera lineal bajo un voltaje de corriente continua. Entonces un rango lineal supe-
rior significa una mejor utilización en el voltaje de corriente directa. A continuación, se
evalúan los armónicos incluidos en un voltaje en la señal de salida. Si el voltaje de salida
contiene menos armónicos y se aproxima a una corriente alterna sinusoidal. Por lo tanto,
este elemento es importante para evaluar la calidad del voltaje de salida del inversor [23].
Por lo general una frecuencia de conmutación mayor conduce a menos armónicos y, por
lo tanto, este elemento debe evaluarse bajo la misma frecuencia de conmutación. Para el
inversor electrónico utilizado en los motores de corriente alterna, dado que el par desa-
rrollado del motor eléctrico depende de su corriente, a menudo se evalúan los armónicos
incluidos en la corriente en lugar del voltaje de salida. Finalmente, se evalúan las pérdidas
de los transistores electrónicos y las pérdidas del motor generado por la adopción de la
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modulación de ancho de pulso [3] y [25]. Entre ellos las técnicas de conmutación basadas
en portadores, han sido el método más utilizado desde el desarrollo inicial de este tipo de
técnicas. Sin embargo la modulación vectorial (SVM), presenta caracterı́sticas superio-
res en términos de rango de linealidad de voltaje y contenido de armónicos [10] y [18].
Antes de ello, se analiza el comportamiento de una modulación de ancho de pulso y es
necesario definir algunos términos. La señal triangular (vtri), en la Figura 2.28 está en
una frecuencia de conmutación (fs), lo que establece la frecuencia con que se conmutan
los transistores electrónicos del inversor (para (fs) también se le denomina frecuencia
portadora), [6] y [14].
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La señal de control (vcontrol), se usa para modular la relación de trabajo del transistor
electrónico y tiene una frecuencia (f1), y representa a la fundamental deseada del voltaje
de salida en el inversor (f1), también se llama frecuencia moduladora, además el voltaje
de salida del inversor no será una onda senoidal y contendrá componentes de voltaje en
frecuencias armónicas de (f1). La relación en la modulación de la amplitud (ma) se define
con la ecuación (2.85), [20] y [40]:

ma =
vpcontrol
vptri

(2.85)

donde (vpcontrol), es la amplitud pico de la señal de control. La amplitud (vptri) de la
señal triangular por lo general se mantiene constante. La relación de la modulación de
frecuencia (mf ) se define con la ecuación (2.86), [23] y [32]:

mf =
fs
f1

(2.86)

50

2. Fundamentos de un convertidor inversor

nal moduladora y la
se˜

c)

Figura 2.28. Modulaci´



La señal PWM según la Figura 2.28b los transistores (Ta+) y (Ta−), se controlan por
la comparación entre (vcontrol) y (vtri) como se muestra la Figura 2.28a, el resultado es
el siguiente voltaje de salida, independientemente del sentido de (io), se obtiene con la
ecuación (2.87), [17] y [39]:

vcontrol > vtri, TA+, activado, vao =
1

2
vcd

vcontrol < vtri, TA−, activado, vao = −1

2
vcd

(2.87)

Cuando dos transistores de potencia de la configuración no están abiertos al mismo tiem-
po, el voltaje de salida (vao) fluctúa entre dos valores (1

2
vcd y −1

2
vcd). El voltaje (vao) y

su componente de frecuencia fundamental (curva de lı́nea interrumpida) se muestran en
la figura 2.28b, para (mf = 15) y (ma = 0,8), [24] y [37]. Además, para describir estas
técnicas de conmutación, es primordial definir el término del ı́ndice de modulación (MI),
que indica el nivel de utilización de voltaje como se expresa en la ecuación (2.88), [38]:

MI =
v1pico
vdc
2

(2.88)

El ı́ndice de modulación denota la relación de la magnitud de la componente fundamental
(v1pico), del voltaje de fase en el inversor a la mitad del voltaje de enlace de corriente
continua (vcc = 2). Por ejemplo el ı́ndice de modulación en la técnica de conmutación
tipo escalón, se obtiene un ı́ndice de modulación representado en la ecuación (2.89), [11]:

MI =
v1pico
vcd
2

=
2vcd
π
vcd
2

=
4

π
= 1,273 (2.89)

Este valor de ı́ndice de modulación máximo que se puede obtener para operar un inversor
de topologı́a trifásica. Entonces se selecciona la frecuencia de conmutación y la relación
de la modulación de frecuencia (mf ) [7]. Por consiguiente se realiza la filtración de vol-
tajes armónicos a altas frecuencias, y es deseable usar la frecuencia de conmutación más
alta posible, aunque con una desventaja significativa: las pérdidas por conmutación en los
transistores electrónicos de inversores aumentan en forma proporcional con la frecuen-
cia de conmutación (fs) [5] y [19]. En la mayorı́a de las aplicaciones la frecuencia de
conmutación se selecciona en un intervalo de 6 kHz - 20 kHz, a fin de estar en el ran-
go nominal [28]. Si la frecuencia de conmutación óptima (según el desempeño general
del sistema) resulta estar en ese rango de operación, las desventajas por aumentar la fre-
cuencia de operación nominal a menudo presentan menos afectaciones, que la ventaja de
distorsiones en la señal de salida con (fs) de 20 kHz o más para transitores ( IGBT’s), [33].
Las relaciones deseables entre la señal triangular y la señal de voltaje de control, se deter-
minan por la magnitud de (mf = 21) y se considera como el lı́mite de operación, además
la modulación de amplitud (ma) es menor que la unidad [2], [12] y [34].

mf (mf ≤ 21)

Modulación de ancho de pulso sı́ncrono. Para valores pequeños de (mf ) la señal
triangular y la señal de control deben sincronizarse entre sı́. El PWM generado re-
quiere que (mf ), sea un entero [9]. La razón para usar una modulación de ancho de
pulso sı́ncrono, es debido a que la modulación de ancho de pulso ası́ncrono (donde
mf no es un entero) genera sub-armónicos (de la frecuencia fundamental), además
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que son muy indeseables en la mayorı́a de las aplicaciones debido afectaciones en
un concepto de la calidad de la energı́a [16].

mf (mf ≥ 21)

Las amplitudes de sub-armónicos debido a modulaciones de ancho de pulso ası́ncrono
son pequeñas para valores grandes de (mf ). Por lo tanto con valores grandes de
(mf ), la modulación de ancho de pulso ası́ncrono se implementa la frecuencia de
la señal triangular y se mantiene constante, mientras que la frecuencia de (vcontrol)
varı́a en un intervalo de valores no enteros de (mf ) [34]. Sin embargo si el inversor
alimenta una carga por ejemplo un motor de corriente alterna, los armónicos con
una componente constante de la señal, generarán corrientes grandes e indeseables.
Por este motivo se debe evitar modulaciones de ancho de pulso ası́ncrono [40].

Sobremodulacion (ma ≥ 1)

En el análisis anterior se considera que (ma ≤ 1) corresponde a una modulación
de ancho de pulso sinusoidal en el rango lineal. Por lo tanto la amplitud del voltaje
en la frecuencia fundamental varı́a en forma lineal con (ma) [22]. En este rango
de (ma ≤ 1), la modulación de ancho de pulso modifica los armónicos a un rango
de frecuencia alta alrededor de la frecuencia de conmutación y sus múltiplos [31].
A pesar de esta caracterı́stica deseable de una modulación de ancho de pulso sinu-
soidal en el rango lineal, una desventaja es que la máxima amplitud disponible del
componente de frecuencia fundamental no es tan alta como se muestra en la Figura
2.29, [28].
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En caso de presentar sobremodulaciones sin tener en cuenta el valor de (mf ), se
recomienda una operación de una modulación de ancho de pulso sı́ncrono, para
cumplir los requerimientos indicados para un valor pequeño de (mf ) [30]. Luego
de mencionar las caracterı́sticas fundamentales de manera general para una técnica
de conmutación, por lo tanto, en las siguiente secciones se describe cada una de las
técnicas de conmutación [32].

2.3.1. Modulación de ancho de pulso senoidal
En esta técnica de conmutación la referencia de voltaje de corriente alterna sinusoidal

se compara con la onda portadora triangular de alta frecuencia (vtri) en tiempo real para
determinar los estados de conmutación para cada lı́nea en el inversor electrónico. Después
de comparar los estados de conmutación para cada lı́nea se pueden determinar con las
siguientes caracterı́sticas los intervalos de operación:

Voltaje de referencia (vref ) > señal portadora triangular (vtri): el transistor electróni-
co en alto se encuentra activado, entonces, el voltaje de lı́nea es (vcd

2
).

Voltaje de referencia (vref ) < señal portadora triangular (vtri): el transistor electróni-
co en bajo se encuentra en activado, entonces, el voltaje de lı́nea es (−vcd

2
).

De acuerdo a las caracterı́sticas de operación anteriormente mencionadas, el valor de pico
a pico de la señal portadora triangular es similar al voltaje de corriente continua (vcc)
[12]. En esta técnica de conmutación, la condición necesaria para la modulación lineal,
es la amplitud de la referencia de voltaje (vref ), es decir, debe permanecer por debajo del
pico de la señal portadora triangular (vref ≤ vcd

2
) [23]. Dado que esta técnica utiliza una

señal portadora de alta frecuencia para la modulación de voltaje, este tipo de técnica se
denomina técnica modulación de ancho de pulso basada en portadora [33]. También se le
conoce como una técnica de comparación de triángulos, ya que utiliza el portador de una
señal triangular, por lo tanto, en la Figura 2.30 se ilustra la representación de la técnica
para una fase [36].

v
!

t

Componente

fundamental
v

!
Señal portadoraSeñal moduladora

t

ecnica de PWM sinusoidal, a) señal fundamental por fase y b) comparaci´
nal portador y señal moduladora.

En este tipo de técnicas basadas en portadora la señal de referencia en el voltaje deseado
se denomina señal de modulación en portadora [15]. Generalmente operan este tipo de
señal a una frecuencia alta en comparación a una señal moduladora. La señal triangular,
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es la señal portadora más utilizada en las técnicas de conmutación para modular el voltaje
de corriente alterna. Por otro lado se pueden utilizar diferentes señales moduladoras de
acuerdo con la técnica de modulación de ancho de pulso senoidal [39]. En la salida del
inversor se determina al comparar un voltaje de referencia con una señal portadora trian-
gular, además este es un voltaje de lı́nea. Por lo tanto la referencia en el voltaje que se
compara con la señal portadora triangular, se considera como una referencia del voltaje
de lı́nea. La técnica de conmutación senoidal utiliza una referencia de voltaje de fase co-
mo la referencia de voltaje de lı́nea [14].

Cabe añadir que la comparación con la señal triangular, se presenta si la relación de la
frecuencia portadora a una frecuencia fundamental es superior a esa referencia (mayor
que 21), entonces la componente fundamental del voltaje de salida varı́a linealmente con
el voltaje de referencia (vref ) para una corriente constante [18]. Este voltaje de enlace se
obtiene con la ecuación (2.90):

vo1 = vrefsen(wt) (2.90)

Además la frecuencia fundamental del voltaje de salida es idéntica al voltaje de referencia.
Entonces el voltaje de salida de acuerdo a la ecuación anterior, se reescribe en términos
de la modulación portadora en la ecuación (2.91), [13]:

vo1 =
vcd
2
MIsen(wt) (2.91)

Donde el intervalo de modulación de voltaje es de (vref ≤ vcd
2

; 0 ≤ MI ≤ 1). Entonces
se denomina como el rango de modulación lineal, debido a que en este rango el inversor
puede generar un voltaje de salida linealmente proporcional al voltaje de referencia como
se muestra en la Figura 2.31. En este caso se considera el inversor electrónico como un
amplificador de voltaje con una ganancia de unidad [4] y [30].
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Sin embargo cuando la referencia supera el pico de la señal portadora triangular, el in-
versor no puede producir un voltaje de salida linealmente proporcional a la referencia.
El rango del ı́ndice de modulación (MI > 1) se denomina región de sobremodulación,
donde se pierde la linealidad en la modulación de la técnica de conmutación [5] y [41].
Además el voltaje de salida lineal máxima (vcd

2
), por la técnica de modulación de ancho

de pulso senoidal, corresponde al 78.5 % del voltaje de salida máxima, (2vcd
π

) [34]. Por
lo tanto cuando se utiliza una técnica de conmutación, el lı́mite máximo alcanzable del
rango de modulación lineal es inevitablemente menor que el voltaje de salida máximo de
un inversor electrónico. En la técnica SPWM su frecuencia de conmutación de un inversor
es igual a la señal portadora, es decir, el transistor se activa o desactiva una vez en cada
perı́odo con respecto a la señal portadora triangular [37]. Por lo tanto, la técnica SPWM
tiene la ventaja de tener una frecuencia de conmutación constante, es decir, una frecuencia
de conmutación constante hace posible calcular las pérdidas en el dispositivo de conmu-
tación [34]. Además dado que las caracterı́sticas armónicas están definidas, el diseño de
un filtro de pasa bajo permite eliminar los armónicos que se generen en los intervalos de
operación [42].

Después de mencionar las caracterı́sticas fundamentales de la modulación de ancho de
pulso senoidal, en el siguiente apartado se describe la modulación de ancho de pulso a
sesenta grados.

2.3.2. Modulación de ancho de pulso 60°
Respecto a esta técnica de modulación en comparación con la anterior, presenta di-

versas ventajas para considerar este tipo de modulación para la implementación en los
convertidores de potencia, entre algunas caracterı́sticas primordiales, destaca en mante-
ner activado durante un tercio de ciclo de trabajo durante el voltaje de operación nominal,
además presenta menores pérdidas de disipación de energı́a en los estados de conmuta-
ción teniendo distorsiones armónicas triples (3, 9, 21, 27) sin presentar afectaciones en la
señal de salida [8] y [25]. También la magnitud de la señal fundamental es mayor ( 2√

3
) y

demanda un voltaje disponible en corriente continua voltaje de fase (vf = 0,57735v3F )
en comparación de la modulación de ancho de pulso senoidal, y el voltaje en la señal de
salida se aproxima a la fundamental como se ilustra en la Figura 2.32, [44].

Cabe señalar que esta modulación de ancho de pulso presenta picos en la señal senoidal
y no afecta en el ı́ndice de modulación. Esto se debe a las caracterı́sticas que presenta la
modulación de ancho de pulso senoidal y para modificar la señal portadora en los prime-
ros y últimos intervalos de operación de cada sesenta grados por medio ciclo de trabajo,
es decir, desarrolla un intervalo de tiempo m-enésimo con un ángulo (αm) de intersec-
ción en los primeros intervalos, para mejorar las afectaciones de los múltiplos de tercer
armónicos y se determina con la ecuación (2.90), [6], [13] y [31]:

ti =
αm
w

= tn +MI
tc
2

(2.92)

donde (ti) es el tiempo de intersección entre la señal fundamental y la señal de modulación
de 60°, (tn) es el tiempo de intersección de las armónicas triples con las señal fundamental
,( tc

2
) es el tiempo de operación de conmutación para los transistores de potencia.
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Para obtener las intersecciones en el tiempo para los últimos intervalos en su ciclo de
trabajo se expresa en la ecuación (2.93), después de realizar algunas operaciones alge-
braicas [10]:

ti =
αm
w

=
tn
2
− tc −MI (2.93)

Ahora se procede a describir otra técnica de conmutación, donde se menciona las carac-
terı́sticas fundamentales en su ciclo de trabajo de operación, en el siguiente apartado se
describe la modulación de ancho de pulso tercer armónico.

2.3.3. Modulación de ancho de pulso tercer armónico
La técnica de modulación de ancho de pulso tercer armónico presenta caracterı́sticas

esenciales para implementarse en convertidores de potencia, la presencia de una señal
fundamental en cada fase resulta una operación efectiva para erradicar componentes de
tercer armónicas en el voltaje de lı́nea a neutro y presenta una forma senoidal, con una
magnitud en la amplitud pico de (vp = vs√

3
), equivalente a (0,57735vs) [8] y [13]. Además

la componente fundamental tiene la misma amplitud pico (vp1 = 0,57735vs) y para el
voltaje pico para una lı́nea es (vpl =

√
3vp =

√
3(0,57735)vs), es decir, aproximada-

mente presenta el 15.5 % con una magnitud en la amplitud y es mayor en comparación
a la modulación de ancho de pulso senoidal, también con un 8.31 % para la técnica de
modulación de ancho de pulso a sesenta grados. Por consiguiente este tipo de modula-
ción permite mejorar la utilización del voltaje en la fuente de alimentación de corriente
contı́nua [25] y [32]. En la Figura 2.33 se muestra la señal de salida fundamental de tercer
armónica y su representación matemática. Sin embargo en comparación con la técnica de
modulación de ancho de pulso senoidal, funciona correctamente cuando la referencia del
voltaje sinusoidal permanece por debajo del pico de la señal portadora triangular. Esto
limita el rango de modulación lineal en la técnica (SPWM) [22].

56

2. Fundamentos de un convertidor inversor

on de ancho de pulso senoidal a
sesenta grados.
Figura 2.32. Voltaje en la se˜



1

0

0.75

0.5

0.25

π/2 π 3 /2π 2π

v
!

Señal fundamental

Señal de técnica de modulación

tercer armónico

Armónicas triples

nal de salida para una modulaci´
onica.

Cuando el pico en el voltaje de referencia excede el pico de la señal portadora triangular
como se ilustra en la Figura 2.34, se produce una caı́da en la magnitud de la amplitud, que
indica que no existe una intersección entre el voltaje de referencia y la señal portadora
triangular. Como resultado la relación lineal entre el voltaje de referencia y el voltaje de
salida no debe de ser similar, [29].
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Al igual que el único voltaje efectivo para una carga es la componente fundamental con-
tenido en el voltaje de salida. Por lo tanto si se elige la referencia de voltaje de cuyo
componente fundamental, este excede el pico de la señal portadora triangular, entonces
se puede esperar que el rango de modulación lineal pueda extenderse [30]. Al agregar un
tercer armónico a la señal de referencia del voltaje se puede lograr esta mejora [45]. La
técnica que adopta este principio de funcionamiento es la modulación de ancho de pulso
tercer armónico (THIPWM, por sus siglas en inglés Third Pulse Width Modulation). Al
implementarlo se puede aumentar la fundamental del voltaje de salida en un 17.5 % más
que la técnica convencional (SPWM) [39]. Este voltaje deliberado de tercer armónico no
está presente de lı́nea a lı́nea y los voltaje de fase para una carga trifásica se ubican en el
punto neutro flotante. Por lo tanto el voltaje tercer armónico inducido, no causa ninguna
distorsión en los voltajes de lı́nea a lı́nea y de fase [21]. Entonces se obtiene el tercer
voltaje armónico que proporciona un rendimiento óptimo. Por ejemplo se considera una
referencia en un voltaje de fase como es (va = v1sen(wt)) y se muestra en la figura an-
terior [30]. Al agregar el tercer armónico, el voltaje de referencia resultante se expresa en
la ecuación (2.94):

varef = v1sen(wt) + v3sen3(wt) (2.94)

De acuerdo a la ecuación anterior el valor óptimo de (v3) que maximiza el voltaje fun-
damental de fase es (vcd

6
). La adición de un tercer armónico con una amplitud de (1

6
), se

reduce el valor pico en el voltaje de referencia en un factor de 0.866, sin cambiar la ampli-
tud del componente fundamental [35]. En consecuencia la componente fundamental del
voltaje de fase aumenta en un 15.5 %. Este valor corresponde al 90.7 % del voltaje de sa-
lida para un inversor trifásico [40]. La magnitud del factor fundamental en (1

6
), se obtiene

mediante un tercer armónico con una amplitud de (1
4
) en el voltaje de referencia se induce

a una distorsión armónica mı́nima en el voltaje de salida [37]. Sin embargo esta amplitud
incurre en una ligera disminución en el valor de la modulación lineal máxima. Entonces la
técnica de modulación de ancho de pulso de tercer armónico tiene una desventaja con la
complejidad de implementar el tercer armónico y sus caracterı́sticas constantes en la co-
rriente, generando armónicos estables e inferiores con respecto a la técnica de modulación
vectorial [41]. Por último se procede a describir la técnica de modulación vectorial, donde
se menciona las caracterı́sticas fundamentales y su principio de funcionamiento distinto
a las técnicas de modulación anteriormente mencionadas, a continuación se describe sus
caracterı́sticas fundamentales.

2.3.4. Modulación vectorial
La técnica de modulación vectorial, es una técnica que opera de una manera distinta a

las (PWM). En un convertidor de potencia trifásico, opera con una modulación de ancho
de pulso en tres etapas separadas de activación simétrica o en contrafase, que modelan
cada señal de salida por fase de forma independiente; sin embargo, esta técnica maneja
ocho estados de conmutación, [14] y [46]. La modulación se obtiene mediante los estados
de conmutación. Además los algoritmos de control se implementan con sistemas digitales
y su objetivo es generar voltajes de modulación de ancho de pulso en la lı́nea de carga en
promedio que determine voltajes de lı́nea y carga [23]. Entonces se realiza en cada perı́odo
de muestreo eligiendo de manera adecuada a los transistores electrónicos y calculando el
tiempo adecuado para cada estado [34]. La selección de los estados y sus perı́odos se
representan matemáticamente con la ecuación (2.95):
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va(t) + vb(t) + vc(t) = 0 (2.95)

Además se puede representar en un espacio bidimensional las coordenadas de los tres
voltajes de fase y son similares entre ellos, por lo tanto el vector [va, 0, 0]T se ubica a
lo largo del eje x, el vector [vb, 0, 0]T se encuentra desplazado a 120° en su fase y el
vector [vc, 0, 0]T está desplazado a 240° en su fase, [12] y [24]. Añadiendo la notación
matemática compleja en la ecuación (2.96) que representa a la figura anterior:

v(t) =
2

3
[va + vbej(

2
3
π) + vce−j(

2
3
π)] (2.96)

donde 2
3

es un factor de escala, entonces se reescribe a componentes reales e imaginarios
de la ecuación anterior en el dominio x-y, como se expresa en la ecuación (2.97), [27]:

v(t) = vx(t) + (j)vy (2.97)

Entonces para obtener la transformación de coordenadas de los ejes (a-b-c) a los ejes (x-y)
se utiliza las ecuaciones (2.94) y (2.95), por lo tanto la ecuación (2.98) se expresa de la
siguiente manera [29]:

(
vx
vy

)
=

2

3

(
1 −1

2
−1

2

0
√

3
2
−
√

3
2

) va

vb

vc

 (2.98)

De manera simplificada realizando algunos ajustes queda expresado en las ecuaciones
(2.99) y (2.100) dichos vectores voltaje, [17]:

vx =
2

3
[va − 0,5(vb + vc)] (2.99)

vy =

√
3

3
[vb − vc] (2.100)

Después se prosigue a la transformación de los ejes (x-y) a los ejes (α − β) y representa
el giro con una velocidad angular (w), donde se obtiene al girar (wt) y los ejes (x-y),
entonces queda expresado en la ecuación (2.101), [26]:

(
vα
vβ

)
=

(
coswt cos(π

2
+ wt)

senwt sen(π
2

+ wt)

)(
vx
vy

)
=

(
coswt −senwt
senwt coswt

)(
vx
vy

)
(2.101)

Ahora al considerar la situación de operación donde los voltaje trifásicos de alimenta-
ción son equitativos (va.vb.vc), presentan una magnitud en el valor pico (vm), entonces la
siguiente notación matemática queda expresado en la ecuación (2.102), [7] y [9]:

va = vmsen(wt); vb = vmsen(wt− 2π

3
); vc = vmsen(wt+

2π

3
); (2.102)

Por lo tanto con la ecuación (2.95) se obtiene la representación vectorial y queda expre-
sado en la ecuación (2.103):
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v(t) = vme
j0 = vme

jwt (2.103)

donde (vm), es un vector de magnitud que realiza una rapidez constante (w) en radianes
por segundo. Luego de obtener la representación vectorial, se continúa ahora a encontrar
los vectores voltaje de salida denotado en la ecuación (2.97) y utilizando la transformación
de tres fases a dos fases y el voltaje de lı́nea con la ecuación (2.98) [15] y [27]. Sin embar-
go esto queda en función de los estados de conmutación de los transistores electrónicos
en alto (T1, T3 y T5) entonces se expresa de la siguiente manera:

(
vα
vβ

)
=

2

3

√
3

2
v3F

(
1 −1

2
−1

2

0
√

3
2
−
√

3
2

) T1

T3

T5

 (2.104)

Para convertir el (vrms) a su valor pico se implementa el factor (
√

2), y el valor pico
del voltaje de lı́nea es (vLpico = 2v3F√

3
) además el voltaje de fase es (vfp = v3F√

3
) [26]. El

voltaje de fase (va) se utiliza como referencia para el vector voltaje de lı́nea (vab), donde
se adelanta (π

6
) con respecto al vector de fase. Es por ello que el valor pico normalizado

del n-ésimo vector voltaje de lı́nea se determina con la siguiente ecuación , [30]:

vpn =

√
2
√

2√
3
ej(2n−1)π

6 =
2√
3

[cos (
(2n− 1)π

6
) + jsen(

(2n− 1)π

6
)] (2.105)

Para componentes fundamentales (n = 0, 1, 2, 6, ...) donde presenta seis vectores diferen-
tes de cero que son (v1) a (v6) y dos vectores nulos que son (v0) y (v7) como se ilustra en
la Figura 2.35, [7].
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Entonces para definir un factor de rendimiento (U) como la función integral (vpn) en el
tiempo, se denota con la ecuación (2.106), [14]:

U =

∫
vndt+ U0 (2.106)

donde (U0), representa la condición inicial, además la ecuación anterior describe a un
plano representado en forma de hexágono que está determinado por su magnitud y su
perı́odo en sus vectores voltaje como se muestra en la Figura 2.36, [24].
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on de la modulación vectorial.

Sin embargo los voltajes de salida son senoidales y el vector rendimiento queda expresado
en la ecuaci´

U r = MIe
jθ = MIe

jwt (2.107)

Entonces (MI) representa al ı́ndice de modulación (0 < MI < 1), para controlar la am-
plitud del voltaje de salida y (w), es la frecuencia de salida en radianes por segundo. Cabe
señalar que los vectores de referencia de modulación, nos permiten obtener los vectores
de las señales moduladoras de las lı́neas trifásica ([vr]abc = [vrαvrβ]T ) y se representan
con el vector complejo (U c = vr = [vr]αβ = [vrαvrβ]T ), utilizando las ecuaciones (2.104)
y (2.105); por consiguiente se reestructura a la ecuación (2.108) y (2.109), [18] y [24]:

vrα = (
2

3
[vra − 0,5(vrb + vrc)] (2.108)

vrβ =

√
3

3
(vrb + vrc) (2.109)
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Considerando las señales moduladoras de lı́nea ([vr]abc), está definido por tres señales
senoidales balanceadas con amplitud (A = 1) y una frecuencia angular (w), las señales
moduladoras que resultan en el plano de referencia (α−βvc = [vr]α−β) se obtiene un vec-
tor de amplitud fija (MIAc = MI) [11] y [39]. Luego de describir de manera matemática
los vectores de las señales moduladoras para una topologı́a trifásica, se debe considerar
los estados de conmutación que realizan los transistores electrónicos, donde su objetivo es
aproximar la señal moduladora senoidal (vr) con ocho vectores voltaje [10]. Sin embargo
si la señal moduladora se encuentra entre los vectores voltaje normalizados de manera
arbitraria, se deben utilizar los vectores no ceros (vn : vn+1, vn+2, ...) y un vector nulo
(vz = v0 ó v7), con la finalidad de obtener el voltaje máximo en la lı́nea de carga y dis-
minuyendo la frecuencia en los estado de conmutación [36]. Planteando una situación de
operación en los estados de conmutación si el estado (v1) se encuentra activo durante un
tiempo (t1) y (v2) se encuentra activo en un tiempo (t2) en conjunto con un vector nulo;
entonces para una frecuencia de conmutación alta se considera que el vector de referencia
(vr) sea constante en un perı́odo de conmutación, es decir, si los vectores (v1) y (v2) y
(vz = 0) son constantes con la finalidad de realizar una igualación en un intervalo de
tiempo del voltaje y el vector de referencia, [28] y [33]. De manera general se describe el
funcionamiento de los estados de conmutación para la modulación vectorial y se muestra
en la Figura 2.37, [22] y [35].
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on de modulación para el proceso del vector voltaje.

La representación de la figura anterior muestra los vectores voltaje adyacentes con el
ciclo de trabajo implementado. Por consiguiente al expresar los vectores voltajes en las
coordenadas rectangulares queda denotado con la ecuación (2.110), [48]:

T3F

(
cos (π

6
+ θ)

sen(π
6

+ θ)

)
= T1

2√
3

(
cos (π

6
)

sen(π
6
)

)
+ T2

2√
3

(
cos (π

2
)

sen(π
2
)

)
+ Tz0 (2.110)

Después se igualan las partes reales e imaginarias en ambos lados de la ecuación anterior:

T3F cos(
π

6
+ θ) = T1

2√
3
cos(

π

6
) + T2

2√
3
cos(

π

2
) (2.111)

T3F sen(
π

6
+ θ) = T1

2√
3
sen(

π

6
) + T2

2√
3
sen(

π

2
) (2.112)
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Por último se despeja (T1) y (T2), por lo tanto queda expresado con las ecuaciones que
representa el intervalo de tiempo de vectores nulos, [40]:

T1 = T3F

√
3

2

cos(π
6

+ θ)

cos(π
6
)

= T3F cos(
π

6
+ θ) = T3F sen(

π

3
+ θ) (2.113)

T2 = T3F

√
3

2

senθ

cos(π
6
)

= T3F sen(θ) (2.114)

T0 = Tz = T3F − T1 − T2 (2.115)

donde (MI), es el ı́ndice de modulación, (θ) es el ángulo entre (vr), (vn) y (T3F ) es el
perı́odo de conmutación o de muestreo [31]. En resumen en la Tabla 2.4 se muestra los
estados de conmutación para este tipo de topolog´

on.

Estados de conmutación Voltaje de fase Vectores de voltaje
Ta Tb Tc Va3F Vb3F Vc3F vn(n = 1− 7)
0 0 0 0 0 0 v0 = 0
1 0 0 2

3
vcd -1

3
vcd -1

3
vcd v1 = 2

3
vcd < 0

1 1 0 1
3
vcd

1
3
vcd -2

3
vcd v2 = 2

3
vcd < 60

0 1 0 -1
3
vcd

2
3
vcd -1

3
vcd v3 = 2

3
vcd < 120

0 1 1 -2
3
vcd

1
3
vcd

1
3
vcd v4 = 2

3
vcd < 180

0 0 1 -1
3
vcd -1

3
vcd

2
3
vcd v5 = 2

3
vcd < 240

1 0 1 1
3
vcd -2

3
vcd

1
3
vcd v6 = 2

3
vcd < 300

1 1 1 0 0 0 v7 = 0 < 0
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Capı́tulo 3

Algoritmos de control

Después de mencionar la teorı́a fundamental del principio de funcionamiento y las
técnicas de conmutación en las topologı́a de los inversores en el capı́tulo anterior, ahora
se prosigue a describir los conceptos teóricos de los algoritmos de control que se im-
plementan en un inversor de baja potencia. Cabe señalar que la finalidad del control au-
tomático consiste en seleccionar de un conjunto especı́fico o arbitrario de elementos (o
parámetros, configuraciones, funciones, etc), en llevarse a cabo en un sistema que reali-
ce el funcionamiento que se desea obtener de una manera predeterminada. En este caso
para este trabajo de investigación es implementar algoritmos de control en un prototipo
de arquitectura abierta de un inversor monofásico, con el propósito de obtener una señal
de salida senoidal a 60 Hz y evaluar su desempeño mediante el (THD %) que especifı́ca
la normativa IEEE-519-1992 para diseño de convertidores de tipo aislados , además se
considera las variables de operación de acuerdo al diseño del controlador a implementar y
analizar los resultados obtenidos al implementar predeterminadas constantes previamente
calculadas con respecto al modelo matemático del sistema, el análisis de estabilidad desa-
rrollado y el controlador a seleccionar.

Para ello en este capı́tulo es importante mencionar que la teorı́a moderna de control, con-
siste en conocer el comportamiento de los sistemas en relación a las variables que influyen
en su dinámica. Estas variables constituyen el concepto de estado del sistema. Al descri-
bir la evolución de todas las variables que influyen en la dinámica del sistema, permite
efectuar un control deseable y abordar a sistemas complejos [43] y [48]. También permite
el desarrollo con el objetivo de solventar problemas que presenten limitaciones como es
la teorı́a clásica, además aporta a desarrollar el modelado de la relación entre una entrada
y una salida de los sistemas dinámicos lineales de parámetros constantes. Las ventajas de
la teorı́a moderna de control en contraposición a la teorı́a clásica son fundamentalmente
las siguientes:

Al llevarse a cabo en sistemas multivariables, existe un elevado grado de interacción
entre las variables del sistema, bucles de control, entre una salida y una entrada
concreta que se puedan ajustar de forma independiente según se aborda en la teorı́a
clásica [49].

Para sistemas con relaciones no lineales entre las variables involucradas en su dinámi-
ca y cuyo comportamiento no puede ser aproximado por un modelo lineal, se con-
sidera un intervalo de valores para ese conjunto de variables.

Se implementa en sistemas cuyos parámetros varı́an en el tiempo, a velocidades
comparables con la evolución de sus variables, para los que no se puede obtener, en
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consecuencia, un modelo de parámetros constantes válido en un intervalo, es nece-
sario conocer la dinámica del sistema de acuerdo a su entrada y salida; en contrapar-
te, es necesario desarrollar un modelo matemático que justifique su dinámica [43].

Para desarrollarse en sistemas complejos de control, con un gran número de varia-
bles internas que condicionan la dinámica del sistema. La utilización de la retro-
alimentación sólo de la salida, según el modelo clásico, disminuye la información
disponible por el regulador para controlar la planta, lo que llega a impedir un control
en la salida del sistema y obtener mejores caracterı́sticas en el tiempo de respues-
ta [45].

Para aplicar la optimización la dinámica en un sistema, se requiere la minimización
de una función, con el objetivo que describe las caracterı́sticas de operación y se
refleja a la calidad en el proceso de los objetivos de control [50].

Cabe enfatizar que la teorı́a moderna de control, es una representación matemática de los
sistemas dinámicos por medio del concepto de estado, en contraposición con la teorı́a
clásica de control, que utiliza la relación entre su entrada y su salida; también se utiliza
para representar un sistema, y su representación externa [43], [44] y [51].

De acuerdo a lo anteriormente mencionado, en términos generales de control automa-
tizado, se presentan situaciones para el diseño de sistemas de control, uno de ellos, es
cuando no se considera el modelo matemático, debido que al conocer la variable real o
de entrada y la variable controlada o de salida, se puede realizar el diseño del sistema de
control [45] y [47]. Por el contrario en algunas situaciones es necesario el desarrollo del
modelo matemático de la planta de control con un enfoque robusto, para realizar el diseño
del sistema de control. Es decir, para controlar una planta se puede considerar diversos
factores que implica a un error en la etapa de modelado. Entonces para garantizar que
el controlador brinda un proceso de funcionamiento deseable cuando se implemente en
una planta real, existen diversas caracterı́sticas a considerar y entre ellas cabe destacar,
la incertidumbre que puede poseer la dinámica del sistema y repercuta en el diseño del
controlador [43] y [45].

Ahora si consideramos representar de manera matemática a una planta real con la fi-
nalidad de controlarlo, entonces, lo denotamos con la ecuación (3.1):

G̃(s) = [G(s) + ∆(s)] (3.1)

Por lo que G̃(s), representa al modelo de la planta real y esta asociado a una incertidumbre
en el sistema ∆(s); G(s), se considera el modelo de la planta nominal requerido para el
diseño del sistema de control [44]. Aunque para obtener las caracterı́sticas que representa
la incertidumbre y es necesario considerar una estimación W (s) como, [52]:

‖∆(s)‖∞ < ‖W (s)‖∞ = máx
0≤w≤∞

|[W (jω)]| (3.2)

donde ‖W (s)‖∞, es la magnitud máxima de |[W (jω)]|, con un intervalo de operación
en 0 ≤ w ≤ ∞ y W (s) es una aproximación de la función de transferencia de ∆(s). Sin
embargo para ello es necesario considerar el teorema de la mı́nima ganancia, y consiste
en encontrar al controlador K(s), satisfaga la ecuación (3.3) al ser evaluada [45]:
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‖W (s)‖
‖1 +K(s)G(s)‖∞

< 1 (3.3)

Por último la notación G(s), es la función de transferencia del modelo en el diseño del
algoritmo de control, entonces K(s), es la función de transferencia del controlador [53].
Entonces para el desarrollo en los diseños de algoritmos de control, después de considerar
las funciones de transferencia para su desempeño; también es importante tener en cuenta
dos sistemas de controladores, debido a que tienen ciertas caracterı́sticas en su dinámica
del sistema, que brindan un mejor funcionamiento en la planta de control. El primero es
un sistema de control en lazo abierto como se muestra en la Figura 3.1, [43] y [54].

Entrada

Señal esperada

a producir la salida

requerida

Elemento

de control Proceso

Salida ó variable

controlada

Este se caracteriza por presentar una estructura simple, no tiene problemas de estabilidad,
entre otras consideraciones; y consiste en que a la salida del sistema no cuenta con una
etapa de retroalimentación, es por ello que, el sistema de control en lazo abierto, es simple
para llevar a cabo su desarrollo, debido a que la estabilidad del sistema no es un proble-
ma que afecte significativamente su operación [55]. Además este tipo de controladores
operan en un entorno, donde la planta no presenta perturbaciones externas que ocasionen
variaciones en el sistema. Al aplicar a un sistema de control en lazo cerrado se desempeña
con la siguiente jerarquı́a como se muestra en la Figura 3.2.

Elementos

de control

Planta o

proceso

SalidaEntrada

Elementos de

retroalimentación

Señal de error

Se caracteriza por presentar a la salida una etapa de retroalimentación, y permite ajustar la
variable controlada, respecto a la variable real en la entrada a la planta de control, es decir,
se alimenta al controlador la señal de error, que es la diferencia entre la señal de entrada y
la señal de retroalimentación, con el fin de reducir el error y llevar la salida del sistema a
un valor deseado. El término control en lazo cerrado siempre implica el uso de una acción
de control de retroalimentación para reducir el error del sistema [44] y [56]. Después de
considerar el diseño del controlador, la función de transferencia describe la estabilidad
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Figura 3.1. Diagrama de bloque de un sistema de control de lazo abierto.

Figura 3.2. Diagrama de bloque de un sistema de control de lazo cerrado.



del sistema mediante un análisis de estabilidad al obtener los polos o raı́ces que descri-
ben su funcionamiento. Por lo tanto, los sistemas de control para la retroalimentación se
pueden clasificar en diversas formas, dependiendo del propósito de la clasificación [42].
Por ejemplo, de acuerdo con el método de análisis y diseño, los sistemas de control se
clasifican en lineales y no lineales, variantes en el tiempo o invariantes en el tiempo [47].

De acuerdo a diversos tipos de señales que pueden ser implementados en un sistema,
se hace referencia a caracterı́sticas en su dinámica, donde dependen de un tiempo con-
tinuo y un tiempo discreto, o sistemas modulados y no modulados [45]. A menudo, los
sistemas de control se clasifican de acuerdo con su propósito principal, en general, existen
muchas formas de identificar un sistema de control de acuerdo con alguna función espe-
cial del sistema. Es importante que algunas de estas formas comunes de clasificar a los
sistemas de control, sean conocidas a partir de un diseño y análisis con una perspectiva
propia, [46] y [57]. Luego de comentar brevemente la clasificación de los controladores,
cabe señalar que, debido a los objetivos planteados en este trabajo de investigación, es
necesario conocer los fundamentos principales para desarrollar los algoritmos de control
predeterminados y que describan la dinámica del sistema, para ello, a continuación se
mencionará los conceptos básicos de los algoritmos de control PID clásico y PI no lineal
en las siguientes secciones.

3.1. Estrategia de control PID
La implementación del algoritmo de control PID, consiste en aplicar la adición de

tres tipos de acciones de control, el primero es una acción proporcional, la segunda es
una acción integral y la tercera una acción derivativa. Estas acciones se describen en las
siguientes subsecciones.

3.1.1. Controlador Proporcional
El algoritmo de control proporcional, consiste en un sistema que opera con la rela-

ción de la salida del controlador (u(t)), y la señal referente al error (e[(t)]), por lo tanto,
matemáticamente se expresa en la ecuación (3.4), [60]:

u(t) = kpe(t) = kp(r(t)− y(t)) (3.4)

De acuerdo a la ecuación anteriormente descrito, la variable (kp), representa la ganancia
proporcional. Sin embargo la función de este controlador, consiste en llevar a cabo la
operación respecto a incrementar la variable de control, considerando cuando el error de
control es grande, entonces la función de transferencia de un controlador proporcional
puede derivarse y quedar expresado como la ecuación (3.5), [59]:

C(s) = kp (3.5)

Ahora cabe destacar que este algoritmo de control implementado en un sistema con res-
pecto a un controlador de encendido y apagado, se desempeña como un controlador pro-
porcional, debido a la ventaja de proporcionar una variable de control, cuando el error de
control es mı́nimo y, por lo tanto, evita esfuerzos de control excesivos. Aunque, el prin-
cipal inconveniente de aplicar un controlador proporcional, es debido a que produce un
error en el estado estable [62]. Es por ello, que si se presenta esta situación incluso si el
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proceso presenta una dinámica integradora (es decir, su función de transferencia tiene un
polo en el origen del plano complejo), en este caso una perturbación de carga será cons-
tante. Esto conlleva añadir el término de sesgo (o reinicio) expresado con la variable (ub)
y se denota matemáticamente en la ecuación (3.6), [65]:

u(t) = kpe(t) + ub (3.6)

La magnitud de (ub), se establece a un nivel constante de manera adicional y opcional
para un sistema donde se puede ajustar limitando al error en estado estable hasta ser
nulo; esta variable en ciertas aplicaciones se considera como un análisis, procedimiento
de sintonización heurı́stico o de prueba y error, donde se siguen reglas generales para
obtener resultados aproximados o cualitativos, [52] y [60] . En aplicaciones industriales se
destaca el reemplazo de la variable de ganancia proporcional por el concepto denominado
como banda proporcional (PB), y consiste en un rango de error, que causa un cambio de
rango completo de la variable de control, y se denota con la ecuación (3.7), [61]:

PB =
100

kp
(3.7)

Ahora proseguimos a describir la estrategia de control integral en la siguiente subsección
a continuación.

3.1.2. Controlador Integral
Para el algoritmo de control integral, consiste en un sistema que opera con la rela-

ción de la salida del controlador (u(t)), y la señal referente al error (e(t)), por lo tanto,
matemáticamente se puede obtener con la ecuación (3.8), [63]:

u(t) = ki

∫ T

0

e(τ)dτ (3.8)

Entonces la variable de control en este algoritmo se denota como (Ki) y representa a la
ganancia integral, es decir, se considera los valores anteriores al error de control. Por con-
siguiente, la función de transferencia correspondiente se muestra expresado en la ecuación
(3.9), [62]:

C(s) =
ki
s

(3.9)

Además la identificación de un polo en el origen del plano complejo, permite la reducción
a cero del error en estado estable, cuando se aplica una señal de referencia y se produce
una perturbación en la carga, es decir, la acción integral puede establecer automáticamen-
te al valor del sesgo (ut), en la ecuación (3.56) para que el error de estado estable sea
cero. En la Figura 3.3 se muestra el diagrama de bloque del controlador y su función de
transferencia resultante es la ecuación (3.10), [59] y [63]:

C(s) = kp1 +
1

Tis
(3.10)
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u(t)
e(t)

on de reinicio automático.

Cabe señalar que la combinación de dos controladores para diversos casos aplicados, es
decir, un controlador PI, es una acción integral y se denomina como reinicio automático.
Por lo tanto, este tipo de controlador, permite solventar problemas principales relacio-
nados a una respuesta oscilatoria, asociada a un controlador de encendido y apagado,
aunque el error de estado estable asociado a un controlador proporcional es similar [61].
Se debe enfatizar que cuando la acción integral está presente, el fenómeno de recupera-
ción del integrador, podrı́a ocurrir en presencia de una saturación de la variable de control.

Después de mencionar las caracterı́sticas de este algoritmo de control, ahora se proce-
de a mencionar el siguiente fundamento de teórico para este tipo de controlador.

3.1.3. Controlador Derivativo
Para el algoritmo de control derivativo, consiste en un sistema que opera con la rela-

ción de la salida del controlador (u(t)), y la señal referente al error (e(t)), por lo tanto,
matemáticamente se puede obtener con la ecuación (3.11), [64]:

u(t) = kd
de(t)

dt
(3.11)

En cambio, la acción proporcional, se basa en el valor actual del error de control y en
cuanto a la acción integral se basa en los valores pasados del error de control; por último
la acción derivativa consiste en los valores futuros previstos del error de control. Entonces
matemáticamente queda expresado de acuerdo a la función de transferencia, aplicando la
transformada de Laplace la ecuación (3.12); donde (Kd) es la ganancia derivativa [60]
y [65]:

C(s) = kds (3.12)

Aunque para deducir la acción de este controlador, es necesario considerar los dos pri-
meros términos de la expansión de la serie de Taylor, en cuanto al error de control en el
tiempo (Td) y se denota con la ecuación (3.13), [63]:

e(t+ Td) ' e(t) + Td
de(t)

dt
(3.13)

Además en ciertas aplicaciones es importante combinar dos controladores, con el propósi-
to de estabilizar la dinámica del sistema, en este caso, si se considera una estrategia
de control proporcional, entonces, se expresa de la siguiente manera con la ecuación
(3.14), [65]:

u(t) = kp(e(t) + Td
de(t)

dt
) (3.14)
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Por lo tanto, la variable de control en el tiempo t, se basa en el valor preestablecido del
error de control en el tiempo (t + Td). Es por ello que , la acción derivativa también se
denomina acción de tasa o acción previa. Cabe destacar que la acción derivativa, tiene
una gran potencialidad en mejorar el rendimiento del controlador, debido a que, antici-
pa una tendencia incorrecta del error de control y lo compensa. Después de mencionar
las caracterı́sticas fundamentales de cada uno de los controladores, ahora se procede a
describir una estrategia de control implementando la adición de los tres controladores
anteriormente mencionados a continuación.

3.1.4. Controlador PID
Este algoritmo de control, describe el conjunto de los tres controladores anteriormente

mencionados, y engloba las caracterı́sticas fundamentales en el tiempo de respuesta en el
sistema, por lo tanto, se denota matemáticamente en la ecuación (3.15), [63]:

u(t) = kpe(t) +
kp
Ti

∫ t

0

e(t)d(t) + kpTd
de(t)

det
(3.15)

Sin embargo para el controlador PID, se puede implementar de diversas maneras y entre
ella se destaca el enfoque de manera ideal o no interactiva, donde, se describe el contro-
lador con la ecuación (3.16), al aplicar la transformada de Laplace [64]:

Ci(s) = kp(1 +
1

Tis
+ Tds) (3.16)

La variable de control se denota con (kp), y representa a la ganancia proporcional, Ti es
el tiempo integral y (Td) es el tiempo derivativo. Entonces queda representado con un
diagrama de bloques el controlador proporcional-integral-derivativo como se ilustra en la
Figura 3.4, [61].

k 1 T s T s! " #( + + )
T"s

u(t)e(t)

De acuerdo a la figura anterior, la variable de control (Kp), es la ganancia proporcional,
(Ti) es la constante de tiempo integral y (Td) es la constante de tiempo derivativo. Una
representación alternativa se expresa de manera interactiva con la ecuación (3.17), [59]:

Ci(s) = k′p(1 +
1

Tis
)(T ′ds+ 1) = k′p(

T ′is+ 1

T ′is
)(T ′ds+ 1) (3.17)

Es por ello que al modificar el valor de la constante en el tiempo para la derivada (Td),
también afecta a la acción integral y por consiguiente, se expresa la variable en función
del tiempo del controlador. También se tiene que considerar que este enfoque se puede
implementar de acuerdo a las ecuaciones (3.18), (3.19) y (3.20) en ciertas aplicaciones
[62]:
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kp = k′p
T ′i + T ′d

T ′i
(3.18)

Ti = T ′iT
′
d (3.19)

Td =
T ′iT

′
d

T ′i + T ′d
(3.20)

Por el contrario, no siempre es posible convertir un controlador PID en forma interactiva,
a un controlador PID de manera no interactiva. Entonces reajustando algunas variables de
las ecuaciones anteriores, ahora se expresan las ecuaciones (3.21), (3.22), (3.23) y (3.24)
, [63]:

Ti ≥ 4Td (3.21)

k′p =
kp
2

(1 +

√
1− 4

Td
Ti

) (3.22)

T ′i =
Ti
2

(1 +

√
1− 4

Td
Ti

) (3.23)

T ′d =
Ti
2

(1−
√

1− 4
Td
Ti

) (3.24)

Cabe añadir, que un controlador PID tiene dos ceros, es decir, un polo en el origen y
una ganancia. Debido a que la variable (Ti = 4Td), representa a los ceros resultantes de
(Ci(s)) y son similares, mientras que (Ti < 4Td) representa a los complejos conjugados.
Por lo tanto, la manera no interactiva se expresa implı́citamente en comparación de la
manera interactiva , debido a que permite la implementación de variables complejas nulas
[62] y [64]. Por consiguiente la razón de implementar la manera interactiva en contraparte
a la manera no interactiva, es por la facilidad de implementarse en diversas aplicaciones,
aunque es más compleja; en cambio, el otro enfoque permite el reajuste de manera sencilla
en la aplicación del controlador en distintos tipos de sistemas industriales. Además se
destaca el enfoque de manera paralela y expresado en la ecuación (3.25), [60]:

Ci(s) = kp +
ki
s

+ kds (3.25)

En este caso la implementación de las tres acciones de control actúan de manera inde-
pendiente. En realidad, la forma paralela se expresa de manera explı́cita y sencilla en
comparación a los demás enfoques, debido a que su principio de funcionamiento, permite
deshabilitar la acción integral al establecer la variable de control (ki = 0) (en los demás
casos, el valor de la constante de tiempo integral deberı́a tender a infinito) [65]. Por lo
tanto la conversión entre los parámetros del controlador PID interactivo y los no interac-
tivo, resulta expresarse de manera combinada al reajustar ciertas variables de control y se
expresa en la ecuación (3.26), [61]:

ki =
kp
Ti
kd = kpTd (3.26)
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Luego de describir el controlador PID y de manera independiente cada uno de los con-
troladores lineales, ahora se mencionará las caracterı́sticas donde implica implementar,
caracterı́sticas en los sistemas con un enfoque no lineal.

3.2. Estrategia de control PI no lineal
Los algoritmos de control contienen diversas caracterı́sticas entre ellas no lineales en

los elementos de control, ası́ como en el sistema controlado. En ocasiones, se agregan
otros elementos no lineales para mejorar el comportamiento dinámico y disminuir la in-
fluencia de los elementos no lineales actuales. Por lo tanto, en los siguientes puntos se
mencionan algunos fundamentos para implementar el controlador PI no lineal y no linea-
lidades en los algoritmos de control [60].

No cumplir el principio de superposición en un sistema de control.

Considerar las caracterı́sticas no lineales de un elemento de control.

Ruido de medición en la variable controlada.

No linealidades en el actuador, principalmente zona muerta, histéresis y saturación.

Mejorar el comportamiento dinámico del circuito de control afectado por perturba-
ciones.

Los elementos no lineales estáticos, depende también de su posición en el algoritmo de
control, como se muestra en la Figura 3.5, y se caracterizan por una saturación o insensi-
bilidad en la retroalimentación que genera una caracterı́stica inversa y permite limitar la
incertidumbre en el sistema [61]. Por ejemplo la histéresis (banda muerta), empeora las
respuestas de control y da como resultado respuestas oscilantes con amplitud dependiente;
en cuanto a las variables controladas (salidas de proceso), generalmente tienen mayores
complejidades, después de los cambios en el punto de ajuste, en comparación con el caso
lineal [66]. El efecto del ruido en la salida de un sistema, puede disminuirse al introducir
la caracterı́stica de insensibilidad, es decir, un elemento no lineal o zona muerta, en la en-
trada y salida del controlador. En cuanto a la zona muerta como la insensibilidad causada
por la cuantificación de la señal, disminuyen el efecto del ruido de pequeña amplitud y
pueden amortiguar las respuestas de control. De manera similar, la no linealidad ilustrada
en la figura 3.5b, proporciona un rango de salida del controlador, sobre el cual, el actuador
no puede reaccionar y amortiguar el actuador [64].

y

u

y

u

a) b)

ısticas de (a) Zona muerta con limitaciones y (b) No linealidad estática.
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Sin embargo, tal insensibilidad puede llevar a un error de control en estado estacionario
y también algunas oscilaciones; si se usa un controlador PI, el componente integral varı́a
hasta el nivel de la histéresis y luego se aplica la acción de control. La limitación de la
salida del controlador incluida en un algoritmo de control o la limitación del error de con-
trol; causan tiempos de convergencia relativamente lentos en general [61] y [62]. Aunque
la limitación fuera de un controlador al no ser considerada en el algoritmo del contro-
lador, resulta un aumento complicado de los problemas de control del término integral,
ocasionando, picos en la salida del sistema. También el uso de un controlador no lineal
con ganancia variable, tiene un efecto similar al de introducción la insensibilidad en la
salida del controlador [63]. De manera matemática las funciones de saturación se definen
con la ecuación (3.27):

kw̄(δ) =


w̄; si δ > w̄
δ; si | δ |≤ w̄
−w̄; si δ < −w̄

(3.27)

donde (w̄) es una constante positiva y (δ) representa una función. En este caso, los térmi-
nos a los que la saturación debe ser aplicada, son el error y su integral con respecto al
tiempo. Entonces, si se introduce la función de saturación se obtiene el controlador PI no
lineal (PINL) y se representa en la ecuación (3.28):

u(t) = kw̄P (kp)e(t) +

∫ t

0

kw̄I(kI)e(τ)dτ (3.28)

donde (kp) y (kI) son definidos positivos, la ecuación anterior puede ser reescrita con la
ecuación (3.29):

PINL =
2∑
i=1

ui ∀i = 1, 2 (3.29)

donde (ui = kw̄i(kIhi)) representa la función de saturación con (w̄1 = w̄P ), (w̄2 = w̄i),
(K1 = kP ), (K2 = kI), (h1 = e(t)) y (h2 =

∫ t
0
e(τ)dτ). Al considerar las nuevas

funciones entonces con la ecuación (3.30) y la función (ui) se representa como:

ui =


w̄i si kIhi > w̄i
kIhi si | kIhi |≤ w̄i
−w̄i si kIhi < −w̄i

(3.30)

Entonces se reescribe de la siguiente manera ( | hi |≤ w̄i
kI

); por lo tanto se define (di)
como la ecuación (3.31):

di =
w̄i
kI

(3.31)

En consecuencia se puede reescribir la ecuación (3.30) mediante la ecuación anterior de
la siguiente manera:

ui =

{
sign(hi)w̄i si | hi |> di
w̄ih

−1
i hi si | hi |≤ di

(3.32)

y se puede observar que con esta representación los parámetros de sintonización del con-
trolador son (bi) y (di) (∀i = 1, 2) Además, se redefine con la siguiente ecuación:
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sign(hi)w̄i = hisign(hi)w̄ih
−1
i (3.33)

que puede simplificarse como:

sign(hi)w̄i =| hi | w̄ih−1
i (3.34)

por lo tanto se tiene que (hih
−1
i = hih

−1
i ), entonces la ecuación (3.32) puede ser reescrita

como:

ui =

{
w̄i | h−1

i | hi si | hi |> di
w̄id

−1
i hi si | hi |≤ di

(3.35)

Consecuentemente, la ley de control (3.27) puede ser expresada como:

PINL = u1 + u2 + u3 (3.36)

Además se considera un cambio de notación donde ((·) = kw̄P y kw̄I) entonces el contro-
lador se representa como:

uPINL = (kP )(·)e(t) +

∫ t

0

(kI)(·)e(τ)dτ (3.37)

donde:

(kp)(·) =

{
w̄P | e(t) |−1 si | e(t) |> dP
w̄Pd

−1
P si | e(t) |≤ dP

(3.38)

(kI)(·) =

{
w̄I |

∫ t
0
e(τ)dτ |

−1
si |

∫ t
0
e(τ)dτ |> dI

w̄Id
−1
I si |

∫ t
0
e(τ)dτ |≤ dI

(3.39)

Debido a los parámetros (w̄P ) y (w̄I) aseguran la limitación de la entrada de control [64].
Por lo tanto, se propone el valor de saturación (w̄P ) y queda denotado como la siguiente
expresión: {

w̄i = wi | hi |µi si | hi |> di,
w̄i = wi | di |µi si | hi |≤ di.

(3.40)

donde (wi) es una constante positiva y (ui ∈ [0, 1].) Por consiguiente retomando las
ecuaciones anteriores se sustituyen en la ecuación (3.40) y se obtiene:{

w̄i | hi |µi | hi |−1 hi si | hi |> di,
w̄i | di |µi h−1

i hi si | hi |≤ di.
(3.41)

Por último el controlador queda definido sus funciones de saturación como:

(kp)(·) =

{
wP | e(t) |uP−1 si | e(t) |> dP ,
w̄Pd

uP−1
P si | e(t) |≤ dP .

(3.42)

(ki)(·) =

{
wp|

∫ t
0
e(τ)dτ |

ui−1
si |

∫ t
0
e(τ)dτ |> di,

w̄id
ui−1
i si |

∫ t
0
e(τ)dτ |≤ di.

(3.43)
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De manera grafica este controlador se caracteriza por tener una función de saturación (un)
en una determinada región para el parámetro variable (µn) que se muestra en al Figura
3.6, [74].

µ=0
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µ=0.4

µ=0.6
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d
n

w!

-d!u!

h

on de saturación un para diversos valores para el parámetro µn.

Después de explicar los fundamentos teóricos del algoritmo de control PID clásico y PI
no lineal, enseguida se describe en la sección siguiente la selección del tipo de algoritmo
de control.

3.3. Selección de un algoritmo de control no convencional
para un inversor monofásico

Para la selección del algoritmo de control se optó por identificar las caracterı́sticas
fundamentales en los controladores convencionales como son el PID clásico, modos des-
lizantes, control difuso y redes neuronales; en comparación con el controlador no conven-
cional PI no lineal.

De acuerdo a [61] el controlador PID se caracteriza por presentar un mejor desempeño
en el tiempo de respuesta de un sistema, presenta una precisión aceptable, permite ayu-
dar a mejorar errores previos y propios, también es un controlador de ajuste y predicción
automática debido a que la ganancia proporcional ayuda a minimizar el error en estado es-
tacionario, la ganancia integral permite atenuar el error en estado estacionario provocado
por perturbaciones y la ganancia derivativa actúa cuando existe estados transitorios o al
presentar un cambio en el valor absoluto del error. Sin embargo también presenta ciertas
desventajas como al no responder a perturbaciones que no se pueden medir, además el
efecto de las perturbaciones en el sistema debe de ser conocido, la ganancia integral da
una salida del controlador que es proporcional al error acumulado lo que implica ralenti-
zar su desempeño.

Para el controlador modos deslizantes [77] y [78] reporta las principales ventajas co-
mo la robustez contra una amplia clase de perturbaciones o incertidumbres del modelo, la
necesidad por una reducida cantidad de información en comparación a técnicas de con-
trol clásico y la posibilidad de estabilización de algunos sistemas no lineales los cuales
no son estabilizables por leyes continuas de retroalimentación de estados; aunque co-
mo desventaja los modos deslizantes tienen como su principal inconveniente: el llamado
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efecto (chattering) o señales oscilantes de frecuencia y amplitud finita, es decir, presenta
vibraciones de alta frecuencia del sistema controlado. Este fenómeno se refiere a la apa-
rición de oscilaciones, de amplitud y frecuencia finita, en el estado de la planta debido a
la excitación por parte del control discontinuo de dinámicas no modeladas en sensores y
actuadores.

El controlador difuso de acuerdo a [79] expone como ventajas las regulaciones multiva-
riables que se pueden realizar de forma rápida, comprensible y orientada hacia problemas.
Esto se aplica sobre todo cuando no hay ningún modelo de sistema controlado o cuando el
modelo presenta una estructura no lineal desfavorable, otra caracterı́stica es el comporta-
miento de un sistema se describe con expresiones lingüı́sticas, por lo que es más sencillo
que una descripción matemática, otro punto favorable es la base de reglas y la definición
de la cantidad difusa que se pueden ampliar o adaptar con posterioridad. En cuanto a las
limitantes presenta la creciente complejidad del sistema aumenta de forma sobrepropor-
cional el trabajo necesario para el desarrollo de un regulador difuso y también es difı́cil
encontrar el método correcto de defuzzificación y el cálculo del valor de salida exacto es
complejo, lento y con imprecisiones para converger al valor deseado.

Por último para el control por redes neuronales (RN) [80] describe como ventajas la ha-
bilidad de aprender mediante una etapa denominada aprendizaje. Esta consiste en propor-
cionar a la (RN) datos como entrada a su vez que se le indica cuál es la salida (respuesta)
esperada, también almacena la información de forma redundante, ésta puede seguir res-
pondiendo de manera aceptable si presenta perturbaciones, la flexibilidad maneja cambios
no importantes en la información de entrada, como señales con ruido u otras variaciones
en la entrada y en tiempo real la estructura es paralela. Sin embargo como desventajas
tiene una complejidad de aprendizaje para grandes tareas, cuanto más variables se nece-
siten que aprenda una red, el tiempo de aprendizaje es elevado debido a que depende de
dos factores: primero si se incrementa la cantidad de patrones a identificar o clasificar y
segundo si se requiere mayor flexibilidad o capacidad de adaptación de la red neuronal
para reconocer patrones que sean sumamente parecidos, se deberá invertir mas tiempo en
lograr que la red alcance valores deseados que se necesite establecer, no permite interpre-
tar lo aprendido para la red por si sola al proporciona una salida, un número, que no puede
ser interpretado por ella misma, sino que se requiere de la intervención del programador
y de la aplicación en si para encontrar un significa a la salida proporcionada y la elevada
cantidad presenta otro problema debido a cuanto mas flexible se requiera que sea la red
neuronal, mas información tendrá que enseñarle para que realice de forma adecuada la
identificación.

De acuerdo a las caracterı́sticas de los controladores anteriormente mencionados y con
lo descrito en la sección 3.2 se seleccionó el algoritmo de control no convencional PI no
lineal debido a que se desempeña de manera aceptable ante perturbaciones en compa-
ración del controlador PID y no se generan señales oscilantes de frecuencia y amplitud
finita del controlador modos deslizantes debido a que los parámetros variables robustecen
el controlador no convencional. También no es necesario una metodologı́a rigurosa como
la defuzzificación del controlador difuso ó patrones a identificar y clasificar en un modelo
de red neuronal que consume recurso para implementarse a nivel simulación y experimen-
tal, por lo tanto los parámetros variables del controlador no convencional se consideran
como funciones de saturación y compensan de manera práctica variaciones en el sistema.
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En la Figura 3.7 se muestra el diagrama de bloques de la planta del sistema que se llevó
a cabo para aplicar dicho algoritmo de control. Entonces se consideró libre del modelo
matemático donde se analizó el sistema debido que la plataforma a nivel simulación nos
brindó las herramientas necesarias para generar escenarios con perturbaciones a la entrada
del sistema (caı́das de voltaje y sobrevoltaje).

R(s)

Perturbaciones

E(s) G(s)

Inversor

C(s)H(s)

Controlador

asico.

Los algoritmos de control tienden a tener ciertas caracterı́sticas que se acoplan de acuer-
do al modelo matemático de un sistema, sin embargo a nivel simulación se logró analizar
los escenarios que pueden ser representados mediante una demostración matemática de-
finida y mediante un análisis de estabilidad con el objetivo de que el sistema es estable
realice su operación de acuerdo al diseño del controlador. A continuación en el siguiente
capı́tulo se describe las caracterı́sticas de funcionamiento de la plataforma experimental
de arquitectura abierta.
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Capı́tulo 4

Plataforma experimental

Después de conocer los conceptos fundamentales de las técnicas de conmutación para
inversores y la selección del algoritmo de control no convencional en los capı́tulos anterio-
res, ahora se describe los elementos que se implementaron para desarrollar la plataforma
experimental en un prototipo de arquitectura abierta. Para ello es necesario describir los
componentes electrónicos que se utilizaron para desarrollar dicho prototipo. Además se
desarrolló dos reguladores de voltaje con la finalidad de conocer el principio de operación
y la aplicación de los algoritmos de control para analizar la dinámica del sistema ante car-
gas tipo resistivas. En ciertas aplicaciones experimentales o comerciales se implementan
este tipo de convertidores de potencia con la finalidad de aumentar o reducir la potencia de
acuerdo al diseño del inversor electrónico que se desea aplicar; en este caso se consideró
como una etapa de retroalimentación de fundamentos teóricos y prácticos para implemen-
tar los algoritmos de control seleccionados para cargas tipo resistivas. A continuación se
describirá la plataforma experimental de un inversor monofásico de arquitectura abierta
donde se menciona las secciones en que está conformado y se implementará un algoritmo
senoidal en lazo-abierto y a nivel simulación se implementó un algoritmo de control no
convencional y se analizó el desempeño del sistema donde se evaluó el criterio de calidad
de la energı́a mediante (THD %) de acuerdo la norma IEEE-519-1992.

4.1. Inversor Monofásico
Para la construcción de la plataforma experimental de un inversor monofásico se es-

tructuró en cuatro secciones que conforman al dispositivo y en cada sección se requirió
ciertos dispositivos y elementos electrónicos para realizar su ensamble, a continuación se
describe cada uno de los componentes.

4.1.1. Dispositivos y elementos electrónicos
Para la puesta en marcha del prototipo de un inversor monofásico, se requirió un mi-

crocontrolador, con el objetivo de implementar una técnica de conmutación y posterior-
mente los algoritmos de control mediante el desarrollo de una programación en arduino,
esta plataforma es una placa electrónica controlada por un microcontrolador Atmel328P.
Las caracterı́sticas de operación, consiste en una alimentación a la entrada de la plata-
forma que tiene un intervalo de trabajo de 7 - 12 V de corriente continua, aunque si es
implementado a valores que no son del intervalo de operación, puede ocasionar como
resultado salidas de menor voltaje o el daño en los componentes debido a un sobrevolta-
je. Luego de mencionar las caracterı́sticas de operación fundamentales para el desarrollo
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del puente H, a continuación se describe el componente elevador de voltaje denominado
transformador, como se ilustra en la Figura 4.1, ya que la puesta en marcha a la entrada
del prototipo es de 12 V en corriente continua y a la salida se obtiene un voltaje (vrms) de
127 V en corriente alterna, con una señal de salida senoidal a una frecuencia de operación
a 60 Hz.

Además otra función primordial de un transformador, es proveer aislamiento entre su bo-
binado primario y el secundario, brindando seguridad al manipular los equipos. Entonces
después de generar la señal de salida en el puente H, se implementó un transformador con
las siguientes caracterı́sticas de operaci´

ısticas de un transformador de 240 W.

Variables Parámetros de operación Valor Unidades
Ventrada Voltaje de entrada 24 V
Vsalida Voltaje de salida 127 V
Imaxima Corriente máxima 10 A
Iminima Corriente mı́nima 0.8 A

Por último se añadió un filtro eléctrico pasivo de 2 (mH) por medio de una inductancia co-
mo se ilustra en la Figura 4.2, con la finalidad de mejorar la señal de salida elevada por el
transformador, este componente su función consiste en atenuar determinadas frecuencias
del espectro de la señal de entrada y permitir el paso de ciertos valores predeterminados.
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Figura 4.1. Transformador de 24V a 10 A.
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Se denomina espectro de la señal a su descomposición en una escala de amplitudes respec-
to a la frecuencia, y mediante las series de Fourier se analiza las armónicas que presenta
la señal a evaluar. Por consiguiente al describir todos los componentes de la plataforma
experimental. Ahora en la sección siguiente se describe cada una de las etapas que cons-
tituye a la plataforma experimental de arquitectura abierta.

4.1.2. Plataforma experimental de arquitectura abierta
En la Figura 4.3 se constituye la plataforma experimental mediante cuatro etapas y su

principio de funcionamiento general consiste: de una fuente se suministra 24 vcd al driver
VNH5019 y a la etapa de modulación se alimenta con 5 vcd en donde se programa el
algoritmo senoidal propuesto que se describirá en la sección siguiente y el algoritmo de
control no convencional seleccionado, a su vez este generar un PWM de 5 V a los puertos
analógicos de la etapa de potencia, esta sección realiza el cambio de polaridad y amplifica
la amplitud del voltaje a 24 vca generando una señal cuasisenoidal, después pasa a la etapa
de filtrado donde se utilizó una inductancia de 2 mH y se atenúan las distorsiones de la
señal generada de la etapa de potencia, posteriormente pasa a la etapa de amplificación
donde se utilizó un transformador de 24 vca a 10 A y la señal atenuada de la etapa de
filtrado se amplificó a un voltaje de 127 vca aproximadamente para ser conectado a una
carga tipo resistiva de 40 W.

Además para detallar el sistema se representa en un circuito como se ilustra la Figura
4.4. En este prototipo se implementó dos escenarios en donde se consideró en el primer
escenario al sistema en lazo-abierto donde se propone un algoritmo senoidal y se evalúo
la calidad de la energı́a con un analizador FLUKE 438 POWER QUALITY AND MO-
TOR ANALYZER en un intervalo de tiempo de una 1 hora con un perı́odo de muestreo
de 1 s. Para el segundo escenario se consideró al sistema en lazo-cerrado realizando la
metodologı́a de manera similar como el primer escenario.
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Figura 4.2. Inductancia de 2mH.



Ya conociendo los fundamentos teóricos de como opera un inversor electrónico y el prin-
cipio de operación tanto de las técnicas de conmutación como de los algoritmos de con-
trol, se desarrolló la validación en convertidores reguladores el controlador seleccionado
en el capı́tulo anterior; sin embargo el objetivo de este trabajo de investigación es repor-
tar el análisis y la argumentación del desempeño al aplicar un algoritmo de control no
convencional PI no lineal en un inversor monofásico electrónico.

Etapa de modulación

Etapa de potencia

Etapa de amplificación

Etapa de filtrado

Inversor monofásico

Arduino UNO

Driver VNH5019 2mH

Transformador 24 V 10 A
CD CA

5 V
!"

24 V
!"

5V PWM

24 V
!#

24 V
!#

127 V
!#

asico.

v
cd

Etapa de modulación

T
1

T
3

T
2

T
4

L

Transformador

R

asico.

Por consiguiente se llevó a cabo una plataforma experimental de arquitectura abierta con
la finalidad de programar las técnicas de conmutación y algoritmos de control a este pro-
totipo expuesto en este capı́tulo y considerar escenarios donde el prototipo se encuentre
en escenarios donde es perturbado en la entrada del sistema. A continuación se describe
el funcionamiento de la plataforma experimental.
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Figura 4.3. Diagrama de la plataforma experimental de un inversor monof´

Figura 4.4. Circuito de la plataforma experimental de un inversor monof´



4.1.3. Funcionamiento de la Plataforma experimental
Como primera fase la puesta en marcha se considera al sistema en lazo-abierto y

como objetivo se validó el funcionamiento del prototipo del inversor monofásico de baja
potencia de 240W realizando las siguientes pruebas:

PRUEBA 1: En este experimento se programa el arduino para que realice básica-
mente dos tareas. La primera es generar una señal PWM con un ciclo útil del 50 %
a una frecuencia de 15 KHz. La segunda tarea consiste en activar y desactivar los
transistores correspondientes del driver VNH5019 con la finalidad de producir un
cambio de polaridad, a una frecuencia de 60 Hz, a la salida de la etapa de potencia.
Para la Figura 4.5 se llevó a cabo la segunda medición al realizar la prueba expe-
rimental, donde los requerimientos de operación se implementaron con un ciclo de
trabajo a un 50 %, y en la sección alta y baja de un perı́odo del PWM, se manipula la
señal a evaluar, mediante la frecuencia nominal de operación que se desea generar.
Aunque cabe señalar, que la limitación en la señal para este dispositivo electrónico,
está relacionado con la capacidad de resolución para el tratamiento de datos que
puede operar el microcontrolador. Debido a ello el sistema funciona a alta frecuen-
cia con un lı́mite de operación de hasta 15 kHz, por lo tanto en la condiciones que
fueron implementadas se obtuvieron resultados satisfactorio en la señal de salida.

nal PWM con una frecuencia a 60 Hz.

PRUEBA 2: En este experimento unicamente se cambió el ciclo útil de la señal
PWM, que se utilizó en la PRUEBA 1, a un valor del 100 %. En la Figura 4.6, se
ilustra la medición donde se observa la modulación de ancho de pulso, que genera
la etapa de potencia con un Vpico−pico de 24V, una frecuencia de operación de 60.38
Hz, con un ciclo de trabajo de 100 % (PWM). Además para la generación de la mo-
dulación de ancho de pulso, se implementó los fundamentos teóricos de los estados
de conmutación que se explican en el capı́tulo 2.
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Figura 4.5. Cambio de polaridad de una se˜



nal cuadrada a 60 Hz.
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Figura 4.6. Se˜



Capı́tulo 5

Resultados a nivel simulación y
experimental

El desarrollo del trabajo de investigación para la implementación de un algoritmo de
control no convencional para un inversor trifásico de baja potencia consta de dos etapas
primordiales:

Simulación de un inversor electrónico:

En esta etapa del trabajo de investigación consta en dos escenarios: el primero con-
sistió en desarrollar la implementación de un inversor trifásico a nivel simulación
implementando las técnicas de conmutación establecidas en el capı́tulo 2, donde se
analizó y evaluó el desempeño del sistema para el concepto de acuerdo a la calidad
de la energı́a mediante el criterio del ( %THD), además de establecer el escenario
con una carga resistiva (R) conectado al diagrama de bloque del sistema. El segun-
do consistió en desarrollar a nivel simulación la implementación del algoritmo de
control en dos topologı́as, el primero en un inversor monofásico se analizó y eva-
luó de acuerdo a la norma IEEE519-1992 para convertidores electrónicos el criterio
para evaluar el desempeño de la calidad de la energı́a ( %THD), implementando un
algoritmo de control PI no lineal siendo el controlador no convencional selecciona-
do en el capı́tulo 3 al ser evaluado con una carga resistiva de 40W. El segundo en
un inversor trifásico donde se realizó el análisis de acuerdo al criterio para evaluar
el sistema con el ( %THD) ante un escenario con el tipo de carga (R)= 1kW.

Pruebas experimentales de un inversor monofásico:

En esta etapa se desarrolló la construcción de un inversor monofásico que consta de
cuatro subsistemas: etapa de modulación, etapa de potencia, etapa de filtrado y eta-
pa de amplificación. Después de ser construido la plataforma de arquitectura abierta
se prosiguió a implementar la propuesta de un algoritmo a partir de los fundamen-
tos teóricos del principio de operación de la técnica de conmutación senoidal, y al
pasar por las cuatro etapas del inversor nos permitió generar una señal (CA) tipo
senoidal y se evaluó el ( %THD) y compararse con una plataforma comercial de
potencia de operación similar . A continuación se describe los resultados obtenidos
a nivel simulación de las técnicas de conmutación anteriormente mencionadas en el
capı́tulo 2 y se consideran como un sistema en lazo-abierto.
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5.1. Pruebas a nivel simulación de un inversor electróni-
co

Las pruebas a nivel simulación se consideró en dos etapas: el primero consiste en
implementar las técnicas de conmutación mencionados en el capı́tulo 2 en un inversor de
topologı́a trifásica aplicando cargas tipo (R) en un diagrama de bloques como se ilustra
en la Figura 5.1.

asico en Matlab/Simulink.

La aplicación de estas técnicas de conmutación se consideraron en lazo-abierto y se eva-
luó el desempeño del sistema mediante el criterio de calidad de la energı́a ( %THD) para
la normativa del diseño de convertidores electrónicos IEEE-519-1992. En la siguiente
sección se describe los resultados obtenidos respecto a este escenario en lazo-abierto. La
segunda etapa se aplicó el algoritmo de control no convencional PI no lineal al imple-
mentarse con cargas tipo (R) para una topologı́a monofásica y trifásica en un diagrama
de bloques. Además se analizó y evaluó con respecto a la norma anteriormente mencio-
nada en la primera etapa siendo el criterio de calidad de la energı́a ( %THD) para las dos
topologı́as. En la siguiente sección se describe los resultados obtenidos de acuerdo a las
etapas anteriormente mencionadas.a

5.1.1. Simulaciones de las técnicas de conmutación para un inversor
trifásico

Para la aplicación de las técnicas de conmutación se requiere ciertas caracterı́sticas de
operación para generar los 6 PWM con la finalidad de activar los transistores de potencia
de cada lı́nea del inversor trifásico como se muestra en la Figura 5.2.
Las caracterı́sticas para generar el PWM se utilizó las ecuaciones (2.74), (2.75) y (2.77);
donde el (Mi = 0,9) representa un valor para la operación de un inversor de topologı́a
trifásica aceptable debido que el valor máximo que puede operar se establece de acuer-
do la ecuación (2.78), [60]. Para el (ma = 0,75) el valor establecido está dentro de la
región lineal donde la modulación de la técnica de conmutación no varı́a la frecuencia
de los armónicos y sus múltiplos [22]. En cuanto a (mf = 27) si se incrementara la fre-
cuencia portadora por ende aumenta las frecuencias de los armónicos y por lo tanto ese
valor establecido en esta prueba a nivel simulación es recomendable para la aplicación
en convertidores electrónicos, [34] y [40]. Enseguida se explicará a detalle los resultados
obtenidos a nivel simulación de cada uno de las técnicas de conmutación:
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Figura 5.1. Diagrama de bloques de un inversor trif´



on PWM de las técnicas de conmutación.

5.1.2. Técnica de conmutación senoidal (SPWM)
La implementación de la técnica de conmutación senoidal clásico se consideró cuatro

etapas en el diagrama de bloques como se muestra en la Figura 5.1 donde está constituido
por la etapa de modulación donde se establece la técnica de conmutación a implementar,
después la etapa de potencia donde prácticamente es el diagrama de bloques de un inversor
trifásico, luego la etapa de filtrado donde se consideró un filtro tipo (RLC) y por último
la etapa de evaluación para la calidad de energı́a; el resultado obtenido para este sistema
en lazo-abierto se ilustra en la Figura 5.3.

ecnica de conmutación senoidal.

La prueba a nivel simulación se consideró para una carga tipo resistiva que se estableció
de 1kW teniendo como valores en la etapa de filtrado de (R = 10kW ), (L = 40mH) y
(C = 550mF ). El voltaje de entrada se estableció (vcd = 200) y como resultado en la
etapa de evaluación de calidad de la energı́a se obtuvo un voltaje (vrms = 131,7) siendo
el voltaje promedio o valor eficaz al implementarse en este escenario. El voltaje pico-pico
y corriente pico-pico se obtuvo Vpico−pico = (−185 + 185) y Ipico−pico = (−2,9 + 2,9)
donde al presentarse variaciones debido a la dinámica que representa atenuar la señal con
la etapa de filtrado es determinante y como mejora al implementarse un algoritmo de
control se espera mejorar el desempeño del sistema. Por último el ( %THD) se registró un
valor del 1.3 % por lo tanto cumple de acuerdo a la norma IEEE-519-1992 debido a las
caracterı́sticas de calidad de la energı́a para convertidores electrónicos siendo aplicado de
tipo aislado y obteniendo un valor menor que el 5 %.
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Figura 5.2. Generaci´

Figura 5.3. T´



5.1.3. Técnica de conmutación senoidal de tercer armónico (THPWM)
Para la técnica de conmutación de tercer armónico presentó un desempeño desfavo-

rable en comparación con la técnica de conmutación anteriormente descrito. En la Figura
5.4 se muestra variaciones en la señal del voltaje de salida en comparación con la técnica
de conmutación senoidal. El diagrama de bloques es similar a la técnica anteriormente
implementado con las mismas caracterı́sticas en la etapa de filtrado.

ecnica de conmutación senoidal de tercer armónico.

Los resultados obtenidos al aplicar esta técnica de conmutación se consideraron varia-
ciones en el voltaje del valor eficaz (vrms = 125,8) donde las caracterı́sticas de opera-
ción establecidos para este escenario varı́an en el funcionamiento y desempeño del sis-
tema en la etapa de potencia. También para el voltaje pico-pico y corriente pico-pico
Vpico−pico = (−155 + 155) y Ipico−pico = (−2,3 + 2,3) presentaron cambios en los valores
obtenidos debido a las caracterı́sticas que se genera al comparar la señal fundamental con
la señal de tercer armónica presentando variaciones en la señal y frecuencia elevadas en
los armónicos [42] y [45]. La evaluación de la calidad de energı́a presentó un aumento
del ( %THD) con un valor de 1.9 % en comparación con la técnica de conmutación senoi-
dal, sin embargo cumple con las caracterı́sticas que establece la norma para convertidores
electrónicos en sistemas aislados.

5.1.4. Técnica de conmutación senoidal de 60° (SPWM 60°)
El escenario en la aplicación de la técnica de conmutación senoidal de 60° obtuvo

un desempeño en el sistema favorable en comparación con las dos técnicas de conmu-
tación anteriormente mencionados. La Figura 5.5 muestra mejoras en la dinámica de la
señal de voltaje de salida al presentar menores distorsiones, se utilizó el mismo diagrama
de bloques y caracterı́sticas de operación para implementar esta técnica de conmutación
descritas al inicio de esta sección.
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Figura 5.4. T´



ecnica de conmutación senoidal de 60°.

Los valores obtenidos en este escenario respecto al voltaje de valor eficaz fue (vrms =
129,5) donde no presentó variaciones abruptas en la señal del voltaje de salida, además
al modificar el tipo de carga tiende a presentar variaciones debido a que en la etapa de
filtrado tendrı́a que recalcular los valores de cada componente y otro punto a considerar
es que el sistema no se encuentra retroalimentado. El voltaje y la corriente de pico-pico
Vpico−pico = (−170+170) y Ipico−pico = (−2,5+2,5) presentaron cambios debido a que la
señal fundamental y la señal que representa esta técnica mantiene activado los transistores
de potencia cada π

6
del ciclo y en consecuencia como resultado mostró en el desempeño

en la calidad de la energı́a un ( %THD) del 1.6 % siendo un resultado satisfactorio en com-
paración con la técnica de conmutación de tercer armónico, sin embargo comparándolo
con la técnica de conmutación senoidal presentó un mejor desempeño que aplicando la
técnica de conmutación de 60° en este escenario.

5.1.5. Técnica de conmutación vectorial (SV)
[47] y [50] reportan mediante pruebas a nivel simulación y experimental con la técni-

ca de conmutación vectorial resultados óptimos para cargas tipo resistivas e inductivas
presentando un desempeño en la calidad de la energı́a favorable. El resultado obtenido
en este escenario demostró evidentemente un desempeño mejor comparándolo con las
demás técnicas de conmutación, sin embargo se espera obtener resultados satisfactorios
al implementar un algoritmo de control como reporta el estado del arte en el capı́tulo 1. La
Figura 5.6 muestra el resultado de la señal del voltaje de salida del diagrama de bloques
aplicando la técnica de conmutación mencionada.

ecnica de conmutación vectorial.
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Figura 5.5. T´

Figura 5.6. T´



Los resultados obtenidos fue un vrms = 119,8 donde presentó mı́nimas distorsiones
en la señal del voltaje de salida, además el voltaje y la corriente pico-pico Vpico−pico =
(−148 + 148) y Ipico−pico = (−1,7 + 1,7) presentaron una disminución en comparación
con las demás técnicas ya mencionadas, también se obtuvo un valor del ( %THD) de 0.7 %
registrando un desempeño factible en comparación con las demás técnicas de conmuta-
ción y cumpliendo la caracterı́stica de operación de acuerdo a la norma IEEE-1992-519.
En resumen de acuerdo a la Tabla 5.1 se muestra los resultados obtenidos en las pruebas
a nivel simulación de las técnicas de conmutación y registrando el mejor desempeño la
técnica de conmutación vectorial consider´

ecnicas de conmutaci´

T.C. vrms (V) Vpico−pico (V) Ipico−pico (A) %THD
SPWM 131.7 (-185 +185) (-3.3 + 3.3) 1.3
THSPWM 125.8 (-155 +155) (-2.3 + 2.3) 1.9
SPWM 60 ◦ 129.5 (-170 +170) (-2.5 +2.5) 1.6
SVM 119.8 (-148 +148) (-1.7 +1.7) 1.1

Aunque la implementación de este tipo de algoritmos de conmutación en sistemas en lazo-
abierto registran un error en la salida donde se producen las fluctuaciones o distorsiones en
la señal de salida, es por ello que al implementar un algoritmo de control no convencional
se espera obtener un mejor desempeño que al implementar las técnicas de conmutación
descritas en esta sección. A continuación se detallará los resultados obtenidos de las prue-
bas a nivel simulación de la aplicación de un algoritmo de control no convencional PI no
lineal en las topologı́as monofásica y trifásica de un inversor electrónico.

5.1.6. Simulación de un algoritmo de control no convencional para
un inversor monofásico

En la primera etapa los resultados de las técnicas de conmutación a nivel simulación
demostraron un desempeño aceptable respecto a la norma de calidad de la energı́a en
convertidores electrónicos, sin embargo durante el intervalo de operación en el sistema
se presentaron distorsiones en la señal del voltaje de salida por lo que se optó aplicar un
algoritmo de control con la finalidad de mejorar el desempeño del sistema.

En la segunda etapa se consideró 5 secciones que conforma el diagrama de bloques como
se ilustra en la Figura 5.7 y son: etapa de modulación, etapa de potencia, etapa de filtrado,
etapa de control y etapa de evaluación de calidad de la energı́a. En la etapa de modulación
se utilizó una señal de referencia de 60 Hz y se generó dos PWM hacia la etapa de poten-
cia, después la señal modulada pasa en el inversor monofásico a través de los transistores
de potencia en cada lı́nea, posteriormente continuó en la etapa de filtrado donde se utilizó
una inductancia (L = 2mH) como filtro pasivo y con el objetivo de atenuar las distorsio-
nes de la señal del voltaje de salida para una carga tipo resistiva (R = 40W ), luego pasó
a la etapa de control mediante una retroalimentación con la finalidad de mitigar el error
en la señal del voltaje de salida utilizando un algoritmo de control PI clásico y no lineal
y por último se evaluó el ( %THD) de la señal retroalimentada. Para ello se realizó tres
escenarios donde el primero consistió en contar con una fuente invariante en el tiempo
de 150 vcd y a la salida obtener el valor de referencia donde se aplicó el controlador PI
clásico mediante la ecuación (3.15) sin considerar la ganancia derivativa, en el segundo
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andose como un sistema en lazo-abierto.

Tabla 5.1. Resultados de las t´ on.



consistió en implementar el mismo controlador pero el único cambio se colocó una bloque
que generó perturbaciones a la entrada del sistema y el último se utilizó el controlador PI
no lineal mediante las ecuaciones (3.42) y (3.43) y utilizando las caracterı́sticas similares
que en el escenario 2.

asico en Matlab/Simulink.

Para este diagrama de bloques se consideró analizarse los resultados obtenidos con las
pruebas experimentales de una plataforma de arquitectura abierta para un inversor mo-
nofásico que se explicarán en el siguiente apartado y en conclusión se argumentarán los
resultados del desempeño del sistema en lazo-cerrado. En la Figura 5.8 se muestra el
desempeño de la señal de voltaje de salida con respecto a la referencia.

Donde presenta mı́nimas distorsiones en la señal en comparación con las pruebas me-
diante las técnicas de conmutación donde varı́a el voltaje pico-pico, además esta prueba
se alimenta con un voltaje de entrada (vcd = 150) y se obtiene como resultado un vol-
taje pico-pico de Vpico−pico = (−150 + 150) aproximadamente y con un voltaje eficaz
(vrms = 122,5). La corriente pico-pico se registró de Ipico−pico = (−2,1+2,1), se registró
un THD del 0.87 % y presentó mı́nimas distorsiones en la señal de salida. El valor de
las ganancias para el controlador PI clásico se estableció de manera empı́rica y se obtuvo
valores en (kp=0.2) y (ki= 80) obteniendo un tiempo de convergencia aceptable, aunque
al aplicar perturbaciones a la entrada del sistema se mostró un tiempo de convergencia
insatisfactorio como se muestra en la Figura 5.9 donde se generó una caı́da de voltaje
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asico aplicando un algoritmo control
no convencional PI cl´
Figura 5.7. Diagrama de bloques de un inversor monof´

asico aplicando
un controlador PI no lineal.
Figura 5.8. Voltaje de salida del diagrama de bloques de un inversor monof´



hasta 50 vdcd y después se elevó a 200 vcd. Observando la dinámica de la señal de salida
del sistema se apreció un desfase en la señal de referencia con respecto a la señal de salida
y un voltaje pico de 178 vca a un intervalo de tiempo de 0.0040 s y generando THD del
0.97 % un siendo una dinámica lenta y ya aplicado a un sistema podrı́a afectar su vida
útil.

asico.

Es por ello fundamental destacar la ventaja de implementarse un algoritmo de control
no convencional que se caracteriza por ser robusto ante variaciones en el voltaje de en-
trada y fueron manipulados por una fuente de voltaje variable. El controlador aplicado
se caracteriza por ser variables los parámetros de saturación y debido a esta ventaja el
desempeño del sistema fue satisfactorio donde se evaluó el ( %THD) teniendo un valor
de 0.35 % y cumpliendo con los estándares de calidad de la energı́a respecto a la norma
IEEE-1992-519 como se observa en la Figura 5.10.

asico.

Las caracterı́sticas de las perturbaciones en este escenario son similares al anterior pero
el tiempo de convergencia para alcanza el valor de referencia se obtiene en un intervalo
de tiempo de 0.0002 s demostrando que los parámetros variables (B, µ y d) de las ga-
nancias (kp) y (ki) minimizan el comportamiento no lineal del sistema. Los valores de
los parámetros variables se sintonizaron de manera empı́rica obteniendo valores en la ga-
nancia proporcional de (B=0.4, µ=0.1 y d=3). Para la ganancia integral se consideraron
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asico perturbado a la entrada de
un inversor monof´
Figura 5.9. Tiempo de convergencia de un controlador PI cl´

Figura 5.10. Tiempo de convergencia de un controlador PI no lineal perturbado a la entrada
de un inversor monof´



los siguientes valores (B=10, µ=0.1 y d=6). También se registró un voltaje pico-pico de
Vpico−pico = (−150 + 150) aproximadamente y con un voltaje eficaz (vrms = 119,8). La
corriente pico-pico se registró de Ipico−pico = (−2,3 + 2,3)

5.1.7. Simulación de un algoritmo de control no convencional para
un inversor trifásico

Al implementar el algoritmo de control no convencional seleccionado en un diagrama
de bloques para las pruebas a nivel simulación se consideraron 5 secciones : etapa de
modulación, etapa de potencia, etapa de filtrado, etapa de control y etapa de evaluación
de calidad de la energı́a. Se estableció dos escenarios de análisis, el primero consistió en
suministrar mediante un fuente de voltaje (CD) (vcd = 150) de manera constante durante
un intervalo de tiempo de (0.2 s) con la estructura del diagrama de bloques de la Figura
5.11. En el segundo escenario consistió en suministrar un voltaje de entrada (vcd = 200)
después de (0.025 s) se realizó una caı́da de voltaje en la fuente (DC) hasta (vcd = 50) y
posteriormente en (0.056 s) se aumentó a (vcd = 400), y con ello se generó una dinámica
no lineal en el sistema.

asico en Matlab/Simulink.

En el primer escenario mediante la suministración de voltaje de manera constante, en
comparación de las pruebas con las técnicas de conmutación que presentan variaciones en
la señal de voltaje; en la Figura 5.12 la señal de voltaje de salida trifásica muestra mı́nimas
distorsiones en la señal y demostró un mejor desempeño considerando el sistema en lazo-
cerrado al implementarse un controlador PI clásico de acuerdo a la ecuación (3.15). Las
ganancias establecidas (kp=0.5) y (ki=25) fueron sintonizadas de manera empı́rica con la
finalidad de alcanzar el valor de referencia de (vca = 150). Para el algoritmo de control PI
no lineal se estableció los parámetros variables de las ganancias (kp) como (B=0.7, µ=0.2
y d=6) y (ki como (B=8, µ=0.4 y d=4)); obteniendo un dinámica similar en el desempeño
del sistema.
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nal de voltaje de salida trif´
asico y no lineal en un diagrama de bloques de un inversor trifásico en condición en la fuente

de voltaje invariante en el tiempo.

Como resultados de este escenario se obtuvo un voltaje pico-pico de Vpico−pico = (−150+
150) y la corriente pico-pico se obtuvo de un valor (Ipico−pico=(-2.35 +2.35), además des-
fasados entre sı́ 120°, también se aprecia la resolución de la forma de cada señal por fase
presenta mı́nimas distorsiones armónicas y además el THD resultó con un valor de 1 %
para el controlador clásico en cambio para el controlador no lineal se obtuvo un valor de
0.3 %. Por lo tanto se analizó considerando una fase como se muestra en la Figura 5.13
para identificar el tiempo de convergencia del sistema donde se implementó con las mis-
ma condiciones el controlador PI clásico y PI no lineal. Y se observó que la dinámica en
un escenario con una fuente de voltaje de manera constante tanto el controlador clásico
como el no lineal, resultó un comportamiento en su dinámica de manera similar y la señal
de salida generada por el inversor monofásico sigue la señal de referencia.

nal de voltaje de salida trif´
asico y no lineal en una fuente de voltaje de entrada invariante en el

tiempo.

Ahora en el segundo escenario al implementarse un controlador PI clásico y sintonizando
las ganancias (kp=0.8) y (ki=75) de manera empı́rica se obtuvo el siguiente resultados
como se muestra la Figura 5.14 y siendo argumentada mediante la ecuación (3.15).
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nal de voltaje de salida trif´
asico en un diagrama de bloques de un inversor trifásico en condición en la fuente de voltaje

variante en el tiempo.

El comportamiento de las señales trifásicas del sistema presentó un aumento excedente
al momento de converger al valor de (vca = 400) en el intervalo de tiempo de (0.06 s) a
(0.14 s) registrando un voltaje aproximadamente de (vca = 600). El valor del THD para
evaluar la calidad de la energı́a mediante este rubro fue de 2.6 %. Por consiguiente se
implementó el controlador PI no lineal con las condiciones similares en este escenario y
el resultado de la dinámica en las señales trifásicas. El desempeño del sistema se registró
un ( %THD) del 0.62 % siendo un valor aceptable de acuerdo a la norma IEEE-1992-519
como se muestra en la Figura 5.15.

nal de voltaje de salida trif´
asico en condición en la fuente de voltaje

variante en el tiempo.

Ahora considerando las mismas caracterı́sticas de operación se realizó una perturbación
a la entrada del sistema suministrando un voltaje de entrada de 200 vcd y al 0.025 s se
redució el voltaje a 50 vcd y después en 0.056 s se elevó el voltaje a 400 vcd y se obtuvo
un resultados como se muestra en la figura anterior, por lo tanto presentó un retardo para
converger al valor de referencia. En este escenario se observó un retardo en la dinámica
del sistema en un intervalo de tiempo de 0.08 s y se registró un THD del 0.97 %. Las
ganancias establecidas para los dos escenarios expuestos fueron de (kp=0.8) y (ki=55) y
el método de sintonización fue de manera empı́rica. Por último se planteó el escenario de
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aplicar el controlador PI no lineal siendo sintonizado de manera empı́rica y se estableció
los valores de los parámetros variables como (B=0.6, µ=0.2 y d=4) resultó un voltaje
eficaz (vrms = 193,7) donde en el intervalo de tiempo 0.03 s aproximadamente la señal
se estabiliza, también se registró una corriente de pico a pico Ipico−pico = (−2,35 +
2,35) y teniendo un valor del THD 0.31 % . Ahora después de mencionar los resultados
a nivel simulación considerando al sistema en lazo-abierto y lazo-cerrado, a continuación
se explicará los resultados mediante pruebas experimentales a partir de un prototipo de
arquitectura abierta de un inversor monofásico y evaluando su desempeño.

5.2. Pruebas experimentales de un inversor monofásico
Como segunda etapa del trabajo de investigación se desarrolló las pruebas a nivel

experimental mediante una plataforma de arquitectura abierta de un inversor monofásico
con el objetivo de evaluar el desempeño de la calidad de energı́a del sistema en dos fases:
lazo-abierto y lazo-cerrado. La implementación en esta etapa de un inversor monofásico
se justifica debido a que en este trabajo de investigación no se compromete a realizar el
diseño y construcción de un inversor trifásico, sin embargo se realizó el análisis a nivel
simulación; en cuanto a nivel experimental se optó por diseñar y construir un prototipo
de un inversor monofásico debido que el funcionamiento es de manera similar que una
topologı́a trifásica. Enseguida se expone los resultados conseguidos en el desempeño del
prototipo en las dos fases ya mencionadas.

5.2.1. Implementación de un algoritmo senoidal en lazo-abierto para
un inversor monofásico

Por consiguiente se realizaron pruebas experimentales donde el PWM es variable y
diferente a los escenarios anteriormente mencionados en el principio de funcionamiento
en el capı́tulo 4, con un ciclo útil del 50 % y 100 % de acuerdo con la ecuación (5.1):

PWM = (K)sen(2πfdt) (5.1)

Donde K representa la magnitud y fd es la frecuencia deseada de la señal de referencia.
En este caso fd = 60 Hz y K = 255 debido a que la resolución del PWM generado
por la tarjeta Arduino uno es de 2 bytes, lo cual implica que el valor de 255 representa
el 100 % del ancho de pulso. En consecuencia PWMε[−255, 255]. En la Figura 5.16,
donde se implementó los fundamentos teóricos de la técnica de conmutación senoidal a
una frecuencia nominal de operación y a un PWM variable, por lo tanto, se obtuvo un
Vpico−pico de 24V, un VRMS de 18 V a la salida de la etapa de potencia, pero, para mejorar
la señal se implementó un filtro pasivo, es decir, una inductancia de 2mH .
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nal de salida alterna generada por el driver VNH5019 sin la etapa de filtrado.

Es por ello que al implementar el filtro pasivo, nos permite atenuar el espectro armónico
en la señal de salida, al limitar la corriente en el sistema y presenta una ligera caı́da de
voltaje; entonces, como se observa en la Figura 5.17, se describe una señal senoidal con
ligeros aspectos de rizado y repercute a la calidad de la energı́a, para ello al implementar
un algoritmo de control, se establece que las afectaciones armónicas se disminuyan y
mejora la señal generada.

Finalmente se realizó la medición en la sección del transformador eléctrico como se mues-
tra en la Figura 5.18, donde aumenta el voltaje en la señal de salida, para la etapa de
potencia y además al presentar un componente con aspectos de filtro pasivo, atenúa la
señal y disminuye el espectro de armónicos a la salida del prototipo, cabe destacar que
el resultado experimental obtenido es en lazo-abierto. Posteriormente se implementará el
controlador para analizar la mejora en el desempeño del dispositivo.
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nal de salida alterna generada por el driver VNH5019 y aplicando una etapa
de filtrado mediante una inductancia de 2 mH .
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nal alterna amplificada mediante un transformador eléctrico de 24 V a 10 A.

Los resultados que se obtuvieron debido al criterio de la calidad de la energı́a a evaluar
con las caracterı́sticas de operación nominal explicados en la sección anterior se ilustran
en la Tabla 5.2.

ıa.

Dispositivos %THD
Inversor monofásico comercial de 200W 31.5
Inversor monofásico prototipo 240 W 13.5
Red eléctrica 1.1

La prueba experimental se implementó un transformador de 24 V a 10 A que se describió
en la sección anterior, realizando mediciones cada segundo con un medidor Fluke para la
calidad de la energı́a con un intervalo de tiempo de una hora, y el resultado obtenido fue de
13.5 %,un valor aproximadamente cercano respecto a la normativa. Por último se realizó
una prueba experimental de un inversor comercial de 240 W, realizando mediciones cada
segundo con un medidor Fluke para la calidad de la energı́a con un intervalo de tiempo
de una hora, y el resultado obtenido fue de 31.5 %. De manera general, el desempeño
del prototipo evaluado, se aproxima al valor indicado respecto a la normativa y además
de generar una señal de salida con caracterı́sticas de control automatizado o en lazo ce-
rrado, son aspectos importantes en la operación nominal del convertidor electrónico; con
el objetivo de reducir el error en la salida del sistema e implementando un algoritmo de
control.
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Capı́tulo 6

Conclusiones y trabajos a futuro

6.1. Conclusión general
La implementación de un algoritmo de control validó la mejora del desempeño en el

sistema bajo el concepto de lazo-cerrado. La técnica que mostró un mejor desempeño al
evaluarse el THD a nivel simulación fue la modulación vectorial y obtuvo un 1.1 % . Sin
embargo cabe resaltar que las condiciones del voltaje de entrada fueron invariantes en el
tiempo, sin embargo al presentar perturbaciones en la señal de entrada se registró afecta-
ciones en la señal de salida.

Para ello fue necesario implementarse algoritmos de control que a nivel simulación en
una topologı́a trifásica demostró de acuerdo a la Figura 5.14 al presentar en la entrada del
sistema variaciones este presenta cambios en el tiempo de convergencia, dónde se observo
un voltaje pico excedente al valor deseado (vca = −150+150) debido a que el controlador
PI clásico no considera dinámicas no lineales y por consecuencia presentó un retraso de
0.004 (s) al momento de converger al valor de referencia. En cambio en la Figura 5.15 al
considerar la selección del algoritmo de control no convencional PI no lineal, de acuerdo
a las ecuaciones (3.42) y (3.43) se obtuvo un mejor desempeño debido a la robustez que
presenta los parámetros variables de las ganancias de los controladores, por consiguiente
los cambios abruptos en condiciones de operación del escenario 2 no presentó afectacio-
nes y suprimió el voltaje pico que mostró el control PI clásico. Además de converger al
valor deseado en un tiempo de convergencia de 0.006 (s). A nivel experimental se evaluó
el THD con un medidor Fluke de calidad de la energı́a a la plataforma de arquitectura
abierta de 240 W, durante un tiempo de una hora y un tiempo de muestreo de 1 (s). El
resultado en lazo-abierto fue insatisfactorio debido a que se registró un THD del 13.5 %
y por ende no cumple con la normativa establecida en la IEEE 519-1992.

Sin embargo al implementarse en lazo-cerrado mediante el algoritmo de control PI clásico
mejoró el desempeño del sistema a nivel simulación para la topologı́a monofásica, donde
se plateó un escenario en que el voltaje de entrada es variable y se registró un resultado
satisfactorio con un THD del 0.97 %. En cuanto a la aplicación del algoritmo de control
PI no lineal a comparación del controlador anterior demostró un mejor desempeño y se
obtuvo un THD del 0.35 % de manera que cumpla con el valor establecido en la norma ya
mencionada. Para la topologı́a trifásica se obtuvo un resultado satisfactorio en un escena-
rio similar como la topologı́a anteriormente mencionada con un THD para el controlador
PI clásico de 2.6 % y utilizando el algoritmo de control PI no lineal se registró una mejora
al obtener un THD del 0.97 %. Entonces debido a la robustez del algoritmo de control no
convencional en comparación con el controlador convencional PI cl´
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6.2. Trabajos a futuro
De acuerdo a lo alcanzado se propone desarrollar ciertas áreas de investigación con la

finalidad de complementar este trabajo continuando con los siguiente puntos:

Desarrollar el análisis de estabilidad del modelo matemático de un inversor mo-
nofásico y trifásico.

Diseñar y construir un inversor monofásico o trifásico de una potencia de operación
diferente a la desarrollada.

Implementar métodos de sintonización con la finalidad de realizar un ajuste fino a
la ganancias del algoritmo de control.

Diseñar la etapa de filtrado de acuerdo con la potencia nominal.

Aplicar cargas tipo inductivo y capacitivo para analizar su dinámica.

Programar en un microcontrolador diferente a arduino, con la finalidad de procesar
la transferencia de datos de manera rápida al momento de implementar una técnica
de contmuación o un algoritmo de control.

Considerar el THD de la corriente de salida del sistema.
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Apéndices o Anexos A

Anexos

A.1. Componentes electrónicos
En la Figura A.1 se muestra los elementos que constituye a la plataforma arduino, esta

placa posee entradas y salidas de señales analógicas y digitales, también cuenta con un
botón de reseteo.

Además tiene 14 pines digitales para entradas y salidas de los cuales, 6 puertos se pue-
den implementar como salida PWM, y 6 para entradas analógicas, con un intervalo de
operación de 0 - 5 V. En cuanto a los pines de voltajes, estos operan de 3.3 V y 5 V, tam-
bién posee 2 pines de tierra.Dentro del microcontrolador Atmel328P, tiene una capacidad
máxima de 32Kb de memoria (solo 2Kb de ellos son de RAM en los que se puede guardar
las variables del programa). Otros elementos importantes que contiene esta plataforma es
que, tiene 3 temporizadores: uno de 16 bits y dos de 8 bits cada uno. Para el lenguaje de
programación se implementó Arduino IDE, este consiste en un programa que funciona
con lenguaje C, lo que permite el enlace de las órdenes del programador y el hardware.
Para la etapa de potencia se utilizó el driver Polulo Dual VNH5019 como se ilustra en la
Figura A.2, es un controlador bidireccional de alta potencia compatible con Arduino. La
placa cuenta con dos integrados VNH5019 que pueden operar desde 5 V - 24 V, entre-
gando corrientes continuas de 30 A por canal, y soportar picos de corriente de hasta 60 A
mediante configuraciones especiales. Estos drivers pueden entregar una corriente de 12 A
de forma continua, además en la etapa de control, debe ser alimentado con un voltaje de
3.3 - 5 V; y requiere también de una señal PWM que puede tener una frecuencia operación
de hasta 20 kHz y dos pines digitales de dirección, los cuales deben estar en niveles lógi-
cos opuestos para que la señal de salida se genere en sentido opuesto. También cuenta con
un pin de salida analógica, que entrega un voltaje proporcional a la corriente demandada
en la etapa de potencia del controlador. El sensor de corriente de este dispositivo entrega
140 mV por Ampere.
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Para la implementación en dispositivos de potencia, la integridad del equipo es primordial,
es por esto que, además de las ventajas en el desempeño del driver, se considera los
aspectos de robustez y a continuación se mencionan en los siguiente puntos:

Protección contra voltaje en sentido opuesto de hasta 16 V en corriente continua.

Soporta picos de voltaje en la etapa de potencia de hasta 40 V en corriente continua.

Apagado automático por sobre voltaje o voltaje bajo.

Apagado automático por sobre temperatura.

Protección de corto a tierra y corto a voltaje.

En la Figura A.3-A.7, se muestra las caracterı́sticas de operación del driver VNH5019
utilizado como puente H y en la Figura A.8 y A.9 se ilustra las caracterı́sticas de operación
del interruptor de potencia MOSFET IRFZ44N.
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1

VNH5019A-E
Automotive fully integrated

H-bridge motor driver

Features

■ ECOPACK®: lead free and RoHS compliant

■ Automotive Grade: compliance with AEC

guidelines

■ Output current: 30 A

■ 3 V CMOS compatible inputs

■ Undervoltage and overvoltage shutdown

■ High-side and low-side thermal shutdown

■ Cross-conduction protection

■ Current limitation

■ Very low standby power consumption

■ PWM operation up to 20 khz

■ Protection against:

– Loss of ground and loss of VCC

■ Current sense output proportional to motor

current

■ Charge pump output for reverse polarity

protection

■ Output protected against short to ground and

short to VCC

Description

The VHN5019A-E is a full bridge motor driver

intended for a wide range of automotive

applications. The device incorporates a dual

monolithic high-side drivers and two low-side

switches. The high-side driver switch is designed

using STMicroelectronics’ well known and proven

proprietary VIPower® M0 technology that allows

to efficiently integrate on the same die a true

Power MOSFET with an intelligent

signal/protection circuit.

The three dice are assembled in

MultiPowerSO-30 package on electrically isolated

lead-frames. This package, specifically designed

for the harsh automotive environment offers

improved thermal performance thanks to exposed

die pads. The input signals INA and INB can

directly interface to the microcontroller to select

the motor direction and the brake condition.

The DIAGA/ENA or DIAGB/ENB, when connected

to an external pull-up resistor, enable one leg of

the bridge. They also provide a feedback digital

diagnostic signal. The CS pin allows to monitor

the motor current by delivering a current

proportional to its value when CS_DIS pin is

driven low or left open. The PWM, up to 20 KHz,

lets us to control the speed of the motor in all

possible conditions. In all cases, a low-level state

on the PWM pin turns-off both the LSA and LSB

switches. When PWM rises to a high-level, LSA or

LSB turn-on again depending on the input pin

state.

Output current limitation and thermal shutdown

protects the concerned high-side in short to

ground condition.

The short to battery condition is revealed by the

overload detector or by thermal shutdown that

latches off the relevant low-side.

Active VCC pin voltage clamp protects the device

against low energy spikes in all configurations for

the motor.

CP pin provides the necessary gate drive for an

external n-channel PowerMOS used for reverse

polarity protection.

Type RDS(on) Iout Vccmax

VNH5019A-E
18 m� typ

(per leg)
30 A 41 V

MultiPowerSO-30™

www.st.com

ısticas de driver VNH5019 hoja 1.
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2 Electrical specifications

Figure 3. Current and voltage conventions

2.1 Absolute maximum ratings

Stressing the device above the rating listed in the “absolute maximum ratings” table may

cause permanent damage to the device. These are stress ratings only and operation of the

device at these or any other conditions above those indicated in the operating sections of

this specification is not implied. Exposure to absolute maximum rating conditions for

extended periods may affect device reliability. Refer also to the STMicroelectronics SURE

program and other relevant quality document.

VCC
INA

GNDB

IS

IOUTA

IINA

VINA

VCC

VOUTAISENSE

VOUTB
DIAGA/ENA

IENA

IGND

IOUTBINB

IINB

DIAGB/ENB

IENB

VENB

VENA

VINB

VSENSE

OUTA

OUTB

PWM

CS

Ipw

Vpw

GNDA

GND

CP VBAT

IBAT

VBAT
VCP

ICP

CS_DIS
ICSD

VCSD

Table 4. Absolute maximum rating

Symbol Parameter Value Unit

VBAT Maximum battery voltage(1) -16

+41

V

V

VCC Maximum bridge supply voltage + 41 V

Imax Maximum output current (continuous) 30 A

IR Reverse output current (continuous) -30 A

IIN Input current (INA and INB pins) +/- 10 mA

IEN Enable input current (DIAGA/ENA and DIAGB/ENB pins) +/- 10 mA

Ipw PWM input current +/- 10 mA

ICP CP output current +/- 10 mA

ICS_DIS CS_DIS input current +/- 10 mA

ısticas de driver VNH5019 hoja 2.
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2.3 Electrical characteristics

Values specified in this section are for 8 V < VCC < 21 V, -40 °C < T j < 150 °C, unless

otherwise specified.

Table 6. Power section

Symbol Parameter Test conditions Min. Typ. Max. Unit

VCC
Operating bridge supply

voltage
5.5 24 V

IS Supply current

OFF-state with all fault cleared and ENx = 0 V

(standby):

INA = INB = PWM = 0; Tj = 25 °C; VCC = 13 V

INA = INB = PWM = 0

OFF-state (no standby):

INA = INB = PWM = 0; ENx = 5 V

10 15

60

6

µA

µA

mA

ON-state:

INA or INB = 5 V, no PWM

INA or INB = 5 V, PWM = 20 kHz

4 8

8

mA

mA

RONHS
Static high-side

resistance

IOUT = 15 A; Tj = 25 °C 12.0
m�

IOUT = 15 A; T j = - 40 °C to 150 °C 26.5

RONLS
Static low-side

resistance

IOUT = 15 A; Tj = 25 °C 6.0
m�

IOUT = 15 A; Tj = - 40 °C to 150 °C 11.5

Vf

High-side

free-wheeling diode

forward voltage

If = 15 A,

Tj = 150 °C
0.6 0.8 V

IL(off)

High-side OFF-state

output current (per

channel)

Tj = 25 °C; VOUTX = ENX = 0 V; VCC = 13 V 3

µA
Tj = 125 °C; VOUTX = ENX = 0 V; VCC = 13 V 5

Table 7. Logic inputs (INA, INB, ENA, ENB,PWM, CS_DIS)

Symbol Parameter Test conditions Min. Typ. Max. Unit

VIL
Low-level input

voltage

Normal operation (DIAGX/ENX pin

acts as an input pin)
0.9 V

VIH
High-level input

voltage

Normal operation (DIAGX/ENX pin

acts as an input pin)
2.1 V

IINL Low-level input current VIN = 0.9 V 1 µA

IINH
High-level input

current
VIN = 2.1 V 10 µA

VIHYST
Input hysteresis

voltage

Normal operation (DIAGX/ENX pin

acts as an input pin)
0.15 V

ısticas de driver VNH5019 hoja 3.
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Block diagram and pin description VNH5019A-E

6/37 Doc ID 15701 Rev 9

Figure 2. Configuration diagram (top view)

Table 1. Suggested connections for unused and not connected pins

Connection / pin Current sense N.C. OUTx

INPUTx, PWM

DIAGx/ENx

CS_DIS

Floating Not allowed X X X

To ground Through 1 k� resistor X Not allowed
Through 10 k�

resistor

Table 2. Pin definitions and functions

Pin Symbol Function

1, 25, 30
OUTA,

Heat Slug2

Source of high-side switch A / drain of low-side switch A, power

connection to the motor

2,14,17, 22,

24,29
N.C. Not connected

3, 13, 23
VCC,

Heat Slug1

Drain of high-side switches and connection to the drain of the

external PowerMOS used for the reverse battery protection

12 VBAT
Battery connection and connection to the source of the external

PowerMOS used for the reverse battery protection

5 ENA/DIAGA

Status of high-side and low-side switches A; open drain output.

This pin must be connected to an external pull-up resistor. When

externally pulled low, it disables half-bridge A. In case of fault

detection (thermal shutdown of a high-side FET or excessive

ON-state voltage drop across a low-side FET), this pin is pulled

low by the device (see Table 13: Truth table in fault conditions

(detected on OUTA))

OUTA OUTA

OUTA

OUTB

OUTB

N.C.

VCC

INA

ENA/DIAGA

CS_DIS

PWM

CS

ENB/DIAGB

INB

CP

VBAT

VCC

OUTB

N.C.

N.C.

GNDA

GNDA

GNDA

N.C.

VCC

N.C.

GNDB

GNDB

GNDB

1

15 16

30

VCC

Heat Slug1

OUTB

Heat Slug3

OUTA

Heat Slug2

N.C.
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Electrical specifications VNH5019A-E

12/37 Doc ID 15701 Rev 9

VICL Input clamp voltage
IIN = 1 mA 5.5 6.3 7.5

V
IIN = -1 mA -1.0 -0.7 -0.3

VDIAG
Enable low-level

output voltage

Fault operation (DIAGX/ENX pin

acts as an output pin); IEN = 1 mA
0.4 V

Table 8. Switching (VCC = 13 V, RLOAD = 0.87 � , Tj = 25 °C)

Symbol Parameter Test conditions Min Typ Max Unit

f PWM frequency 0 20 kHz

td(on) HSD rise time
Input rise time < 1µs

(see Figure 9)
250 µs

td(off) HSD fall time
Input rise time < 1µs

(see Figure 9)
250 µs

tr LSD rise time (see Figure 8) 1 2 µs

tf LSD fall time (see Figure 8) 1 2 µs

tDEL
Delay time during change of

operating mode
(see Figure 7) 200 400 1600 µs

trr
High-side free wheeling

diode reverse recovery time
(see Figure 10) 110 ns

IRM

Dynamic cross-conduction

current

IOUT = 15 A

(see Figure 10)
2 A

Table 9. Protection and diagnostic

Symbol Parameter Test conditions Min Typ Max Unit

VUSD
VCC undervoltage

shutdown
4.5 5.5 V

VUSDhyst
VCC undervoltage

shutdown hysteresis
0.5 V

VOV VCC overvoltage shutdown 24 27 30 V

ILIM_H High-side current limitation 30 50 70 A

ISD_LS Low-side shutdown current 70 115 160 A

VCLPHS
(1)

High-side clamp voltage

(VCC to OUTA = 0 or

OUTB = 0)

IOUT = 15 A 43 48 54 V

VCLPLS
(1)

Low-side clamp voltage

(OUTA = VCC or

OUTB = VCC to GND)

IOUT = 15 A 27 30 33 V

TTSD
(2) Thermal shutdown

temperature
VIN = 2.1 V 150 175 200 °C

Table 7. Logic inputs (INA, INB, ENA, ENB,PWM, CS_DIS) (continued)

Symbol Parameter Test conditions Min. Typ. Max. Unit
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INCHANGE Semiconductor isc Product Specification

isc website：www.iscsemi.cn 1

isc N-Channel MOSFET Transistor IRFZ44N

FEATURES

·Drain Current –ID=49A@ TC=25℃

·Drain Source Voltage-

:V DSS= 55V(Min)

·Static Drain-Source On-Resistance

:R DS(on) = 0.032Ω(Max)

·Fast Switching

DESCRIPTION

·Designed for low voltage, high speed switching applications in

power supplies, converters and power motor controls, these

devices are particularly well suited for bridge circuits where

diode speed and commutating safe operating areas are critical

and offer additional safety margin against unexpected voltage

transients.

ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS(Ta=25℃)

THERMAL CHARACTERISTICS

SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT

VDSS Drain-Source Voltage 55 V

VGS Gate-Source Voltage-Continuous ±20 V

ID Drain Current-Continuous 49 A

IDM Drain Current-Single Pluse (tp≤10μs) 160 A

PD Total Dissipation @TC=25℃ 94 W

TJ Max. Operating Junction Temperature 175 ℃

Tstg Storage Temperature -55~175 ℃

SYMBOL PARAMETER MAX UNIT

Rth j-c Thermal Resistance, Junction to Case 1.5 ℃/W

Rth j-a Thermal Resistance, Junction to Ambient 62 ℃/W

ısticas de transistor IRFZ44N hoja 1.
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INCHANGE Semiconductor isc Product Specification

isc website：www.iscsemi.cn 2

isc N-Channel MOSFET Transistor IRFZ44N

ELECTRICAL CHARACTERISTICS

TC=25℃ unless otherwise specified

SYMBOL PARAMETER CONDITIONS MIN MAX UNIT

V(BR)DSS Drain-Source Breakdown Voltage VGS= 0; ID= 0.25mA 55 V

VGS(th) Gate Threshold Voltage VDS= VGS; ID= 0.25mA 2 4 V

RDS(on) Drain-Source On-Resistance VGS= 10V; ID= 25A 0.032 Ω

IGSS Gate-Body Leakage Current VGS= ±20V;VDS= 0 ±100 nA

IDSS Zero Gate Voltage Drain Current
VDS= 55V; VGS= 0

VDS= 55V; VGS= 0; Tj= 150℃

25
250

μA

VSD Forward On-Voltage I S= 25A; VGS= 0 1.3 V

·

ısticas de transistor IRFZ44N hoja 2.
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Luis Potosi México, pp. 430-435, 0ctuber 2018, México.
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Informática Industrial Escuela Técnica Superior de Ingenieros Industriales Univer-
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Aguascaliente, México, Julio 2010.

[63] Benjamı́n C. Kuo, Sistema de Control Automático, University Illions at Urbana-
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