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Resumen 

Este trabajo presenta una estrategia de control digital para inversores trifásicos de cuatro piernas, para cumplir con el 

requerimiento de normas internacionales de calidad de energía para UPS cuando se alimentan cargas equilibradas y 

desequilibradas. La estrategia de control propuesta se desarrolla en el marco de referencia dq0 en tiempo discreto, posee un lazo 

interno para controlar la corriente de los inductores y un lazo externo para controlar la tensión de salida. Se demuestra que 

utilizando controladores convencionales pueden desacoplarse las tensiones de los ejes d y q, en todo el rango de funcionamiento 

del inversor, lo que permite diseñar los controladores del lazo externo de control de tensión como sistemas SISO independientes, 

cumpliéndose los requerimientos de régimen transitorio y de régimen permanente impuestos por norma. Para mejorar el 

desempeño del inversor cuando se alimentan cargas desequilibradas, se propone utilizar un controlador Proporcional-Resonante 

únicamente en el lazo interno del eje 0, lográndose una estrategia de control simple y, en consecuencia, de bajo costo 

computacional. Se presentan resultados de simulación y experimentales que permiten validar la estrategia de control propuesta. 
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Decoupled digital control of a three-phase four-leg inverter to feed balanced and unbalanced loads  

Abstract 

This paper presents a digital control strategy for three-phase four-leg inverters to meet the requirements of international power 

quality standards for UPS, when balanced and unbalanced loads are feeding. The proposed control strategy is developed in the 

discrete-time dq0-reference frame. It has an inner current loop to control the inductors currents and an outer voltage control loop. 

The analysis of this paper demonstrates that using conventional controllers, the voltages of d and q axes can be decoupled, into 

the whole operating range, which allows the outer voltage controllers to be designed as independent SISO systems, meeting the 

requirements of the transient and permanent regimes imposed by Standards. To improve the performance when the inverter feeds 

unbalanced loads, this paper proposes to use a Proportional-Resonant controller only in the inner loop of the axis 0, achieving a 

simple control strategy and, consequently with a low computational cost. Simulation and experimental results allow validating 

the proposed control strategy. 

Keywords: Three phase inverter, power electronics, internal model control, decoupling

1. Introducción

Los inversores trifásicos poseen innumerables aplicaciones,

pudiendo ser utilizados en aplicaciones de microrredes 

eléctricas aisladas (Ortega et al., 2016) o interconectadas con 

la red convencional (Miveh et al., 2016), accionamientos 

eléctricos (N. Mohan, T. Undeland, 2002), sistemas de 

alimentación ininterrumpida (UPS - Uninterruptible Power 

Supply) (Astrada and DeAngelo, 2019), entre otros. Las UPS 

permiten alimentar cargas críticas tales como equipos médicos, 

To cite this article: Oggier, E., Botterón, F., Oggier, G., García, G. 2020. Decoupled digital control of a three-

phase four-leg inverter to feed balanced and unbalanced loads. Revista Iberoamericana de Automática e 

Informática Industrial 17, 306-317. https://doi.org/10.4995/riai.2020.13011



industriales e informáticos, los cuales requieren una 

continuidad del suministro de energía eléctrica de manera 

segura. Los inversores diseñados para alimentar estas cargas 

deben cumplir con requerimientos de calidad de energía y 

lograr una buena robustez y fiabilidad, además de una 

respuesta dinámica de la tensión de salida acorde con las 

especificaciones impuestas en normas internacionales como 

por ejemplo la IEC 62040-3 (Botteron and Pinheiro, 2007; 

Carballo et al., 2016). 

En aplicaciones de UPS trifásicas, las cargas de los 

inversores pueden ser tanto lineales como no lineales, 

monofásicas y trifásicas, lo que requiere de un cuarto 

conductor de neutro para poder equilibrar la tensión en cada 

una de las fases de salida. En la bibliografía, existen diferentes 

propuestas para implementar inversores con conductor de 

neutro; entre ellas, las topologías de inversores trifásicos de 

tres piernas más divisor capacitivo (Split DC-Link Inverter), 

inversores trifásicos de tres piernas con transformadores de 

aislación trifásicos con conexión estrella en su salida e 

inversores trifásicos de cuatro piernas (M. Zhang, 2013). 

Las ventajas del inversor de cuatro piernas, en comparación 

con las demás topologías, son las siguientes:  

a) posibilidad de controlar la tensión y corriente de

secuencia cero, adicionando un grado de libertad al control 

(Richard Zhang, 1998);  

b) menor tamaño y peso en comparación a la topología con

transformador a la salida del inversor y 

c) en comparación con la topología Split DC-Link Inverter,

no requiere de un control adicional, ni del empleo de grandes 

capacitores para equilibrar las tensiones del divisor capacitivo 

de la barra de CC, ya que la corriente de secuencia cero 

circulará a través de la cuarta pierna (Liang et al., 2009). 

Para poder controlar la tensión de salida de inversores de 

cuatro piernas en aplicaciones de UPS que alimentan cargas 

desequilibradas, existen diferentes estrategias (Houari et al., 

2017; Ismail and Mishra, 2017; Lidozzi et al., 2017; Liu et al., 

2009; Pichan and Rastegar, 2017; Pichan et al., 2017; Ryan et 

al., 2001; Yaramasu et al., 2014; Yi and Jin, 2004), los cuales 

básicamente pueden clasificarse en controladores diseñados 

para operar en el referencial estacionario o en el referencial 

sincrónico. 

Dentro de las estrategias desarrolladas en el referencial 

estacionario, se encuentran las basadas en controladores por 

histéresis (Ismail and Mishra, 2017), Sliding Mode Control 

(SMC) (Houari et al., 2017; Pichan and Rastegar, 2017), 

predictivos (Yaramasu et al., 2014), dead-beat (Pichan et al., 

2017), repetitivos (Lidozzi et al., 2017), entre otros.  

Los controladores por histéresis tienen la desventaja de una 

frecuencia de conmutación variable, lo cual dificulta el diseño 

del filtro de salida; mientras que los basados en SMC presentan 

una debilidad conocida como “chattering”, la cual se 

manifiesta como una oscilación de alta frecuencia alrededor 

del punto de equilibrio deseado que puede excitar dinámicas 

de alta frecuencia del sistema no modeladas originalmente.  

En (Yaramasu et al., 2014), se propone una estrategia de 

control basada en un controlador predictivo, el cual permite 

determinar las tensiones de fase en el próximo instante de 

muestreo, a partir de los 16 posibles estados de conmutación 

del inversor. Los resultados son evaluados mediante una 

función de costo, el estado de conmutación que minimiza esta 

función es que se aplica en la próxima conmutación del 

inversor. Los resultados muestran una buena respuesta 

dinámica y reducida distorsión armónica, con la desventaja de 

que el costo computacional es elevado, y que el inversor opera 

con una frecuencia de conmutación variable. 

Los controladores repetitivos presentan la desventaja que el 

atraso de fase que introduce este controlador compromete la 

respuesta dinámica y el margen de fase del sistema (Lidozzi et 

al., 2017), (Chen et al., 2013). Para mejorar la respuesta 

dinámica, en (Lidozzi et al., 2017) y en (Xing et al., 2017), se 

incorpora un controlador dead-beat. El controlador dead-beat, 

al igual que el predictivo, posee la desventaja de ser altamente 

dependiente de los parámetros del sistema (Pichan and 

Rastegar, 2017). 

El referencial sincrónico dq0  es uno de los más utilizados 

para controlar inversores trifásicos, debido a que las tensiones 

y corrientes pueden representarse como señales continuas 

cuando el inversor alimenta cargas lineales y equilibradas 

(Miveh et al., 2016).  

En (Gannett et al., 2002) se emplean dos referenciales 

sincrónicos, operando con frecuencias ω y –ω, para compensar 

distorsiones de secuencia positiva y negativa, respectivamente. 

Además, se agrega un controlador resonante sintonizado a la 

frecuencia fundamental en el eje 0 del referencial sincrónico 

positivo, para eliminar la distorsión creada por desequilibrios 

de carga. Esta estrategia de control presenta un buen 

desempeño ante desequilibrio de cargas; no obstante, no 

considera transitorios de carga, y requiere sintetizar una 

cantidad considerable de transformaciones. 

El referencial sincrónico presenta el inconveniente de que 

las tensiones en los ejes d y q se encuentran acopladas entre sí, 

lo cual puede afectar al desempeño del sistema (Nasiri and 

Radan, 2011). Por esta razón, se han propuesto diferentes 

estrategias de desacoplamiento, las que se describen 

sucintamente a continuación. 

En (Miveh et al., 2016; Ryan et al., 2001; Yi et al., 2004), 

se propone diseñar el controlador realimentando las corrientes 

y tensiones de los inductores y capacitores del filtro de salida, 

adicionando a la corriente de referencia un término feed-

forward, el cual es proporcional a la tensión de referencia. Este 

término permite desacoplar las tensiones de los ejes d y q en 

régimen permanente, pero durante un régimen transitorio, ya 

sea por cambios de la tensión de referencia o variaciones 

bruscas de carga, las tensiones de los ejes d y q pueden diferir 

significativamente de sus respectivos valores de referencia. 

Durante los regímenes transitorios, el sistema está fuertemente 

acoplado y los controladores no pueden ser diseñados como 

sistemas SISO para cumplir con los requerimientos de 

desempeño requeridos. 

En (R. Zhang and Lee, 2000) se utiliza un acondicionador 

de carga (load conditioner) para alimentar cargas no lineales, 

de modo que el conjunto, carga + acondicionador de carga, 

sean vistos por el inversor principal como una carga lineal. 

Esto presenta la ventaja adicional de reducir el acoplamiento 

de las tensiones d y q del inversor principal. No obstante, la 

elevada complejidad y costo de esta solución solo se justifica 

en aplicaciones de muy alta potencia (M. Zhang, 2013).  

Por otro lado, en el trabajo presentado en (Nasiri and Radan, 

2011) se propone desacoplar las tensiones de los ejes d y q por 

medio de una estrategia de realimentación de estados, además 

de un control adaptivo que requiere realimentar el valor de la 

corriente de carga. Si bien se logra desacoplar las tensiones, el 
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análisis y desempeño ante desequilibrios de cargas no fue 

presentado.  

A diferencia de los trabajos mencionados anteriormente, en 

(Botterón et al., 2003) se presenta el modelo del inversor en 

tiempo discreto, el cual es necesario cuando se realiza la 

implementación digital de los controladores, y se propone una 

estrategia de control que consiste en un doble lazo de 

realimentación implementados con servo-controladores. Estos 

son diseñados considerando un sistema MIMO, mediante la 

técnica de regulación óptima cuadrática lineal (LQR), con la 

dificultad de requerir un cierto número de iteraciones de 

prueba y error hasta que las respuestas de régimen transitorio 

y permanente cumplan con las especificaciones de diseño. 

En este trabajo se presenta una nueva estrategia de control 

digital para inversores trifásicos de cuatro piernas en el 

referencial dq0, estableciendo las especificaciones de diseño 

de los controladores con el objetivo de cumplir los 

requerimientos de régimen permanente y transitorio 

establecidos por la norma internacional de calidad de energía 

IEC 62040-3 (IEC, 2011). 

La estrategia de control propuesta posee la siguiente 

estructura: 

 un lazo interno de control de corriente utilizando un

controlador proporcional,

 un lazo interno de control de corriente de secuencia cero,

utilizando un controlador proporcional resonante,

 un lazo externo de control de tensión utilizando

controladores PI.

La contribución de la propuesta se fundamenta en que se 

consiguen desacoplar las tensiones de los ejes d y q, en todo el 

rango de funcionamiento, por medio del ajuste adecuado de la 

acción proporcional del lazo interno de control de corriente. 

Esto facilita el diseño del lazo externo de control de tensión.  

Se utiliza un modelo en tiempo discreto del inversor que 

permite obtener las respuestas en frecuencia de las funciones 

de transferencia directas y de acoplamiento, considerando los 

retardos introducidos por la implementación digital. A partir 

de este análisis, se define un factor de acoplamiento cuya 

evaluación permite diseñar el controlador del lazo interno con 

el objetivo de lograr el mayor desacoplamiento posible de las 

tensiones de los ejes d y q. Con ello, el lazo externo de control 

de tensión puede diseñarse para cumplir con las 

especificaciones impuestas por normas de calidad de energía 

utilizando controladores simples, lo que permite reducir 

complejidad y en consecuencia costos computacionales. 

El desempeño del controlador propuesto se valida mediante 

resultados de simulación y experimentales obtenidos con un 

prototipo de 5 kVA, ante variaciones y desequilibrios de carga, 

cumpliéndose con las especificaciones de diseño impuestas por 

norma. 

El resto del trabajo está organizado de la siguiente manera: 

La sección 2 presenta el modelo promediado del inversor en 

tiempo discreto en el referencial dq0, a partir del cual se 

obtienen las funciones de transferencia de la planta y con ellas 

se analiza el acoplamiento de las tensiones de los ejes d y q; La 

sección 3 presenta la estrategia de control propuesta y el diseño 

de los controladores; en la sección 4 se presentan resultados de 

simulación y experimentales; finalmente, en la sección 5, se 

presentan las conclusiones del trabajo. 

2. Modelo del inversor de cuatro piernas con filtro LC

En la Figura 1 se muestra el esquema del inversor trifásico 

de cuatro piernas, el cual posee un filtro LC a la salida. El 

conductor de neutro de la carga se conecta a la cuarta pierna 

mediante un cuarto inductor que permite reducir el ripple de 

corriente. En este trabajo, se desprecia la impedancia de la 

fuente de alimentación VCC y se consideran las resistencias 

parásitas de los inductores. Los parámetros del inversor se 

detallan en la Tabla 1. 

Figura 1: Inversor de cuatro piernas con filtro LC, esquema de modulación 

utilizado y carga trifásica de 4 hilos. 

Tabla 1: Parámetros del sistema 

Parámetro Símbolo Valor 

Potencia Nominal Snom 5 kVA 

Tensión de la barra de CC VCC 600 V 

Tensión de salida RMS Vnom 220V 

Resistencia de carga nominal Rnom 29 Ω 

Inductores de fase L, r 600µH, 0.2 Ω 

Inductores de neutro Ln,rn 580µH, 0.15 Ω 

Capacitores de salida C 48 µF 

Frecuencia fundamental f0 50 Hz 

Frecuencia de conmutación fs 20 kHz 

Período de muestreo T 50 µS 

Asumiendo que fs>>f0, el modelo promediado del inversor 

de cuatro piernas en tiempo continuo y en el referencial 

sincrónico resulta (Richard Zhang, 1998), 

       0 0 0 0 0 0 , 0dq dq dq dq dq dq o dqt t t tx = A x + B u + D i , 

   0 , 0 0dq v dq dqt tv C x ,  

   0 i, 0 0dq dq dqt ti C x , 

(1) 

donde xdq0=[vd id vq iq v0 i0]T son las variables de estado; 

io,dq0=[io,d io,q io,0]T las corrientes de carga, las cuales se 

consideran como una perturbación del sistema; udq0=[ud uq u0]T 

son las señales de control, que definirán el vector de referencia 

de la modulación vectorial en tres dimensiones (3D-SVM) 

como se muestra en la Figura 1; mientras que las matrices de 

estado resultan, 
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donde ω=2πf0. 
Como la carga del inversor aporta amortiguamiento a la 

dinámica del filtro LC modificando las funciones de 

transferencia del sistema, se modela una carga equilibrada de 

diseño representada mediante una resistencia R, la cual facilita 

realizar el análisis de estabilidad y diseño de los controladores 

para diferentes condiciones de carga, desde carga nominal, 

R=Rnom, hasta operación en vacío, R=1 MΩ. 

En la matriz Adq0, los ejes d y q se encuentran acoplados 

mediante el término de frecuencia angular ω, conformando un 

sistema MIMO de cuarto orden (Nasiri and Radan, 2011), 

mientras que las variables del eje 0, conforman un sistema 

SISO de segundo orden independiente de los ejes d y q. Esta 

característica del eje 0 permite descomponer (1) en dos 

subsistemas, uno de cuarto orden para los ejes d y q y otro de 

segundo orden para el eje 0, resultando en la siguiente ecuación 

de estados, 

       ,h h h h h h o ht t t tx = A x +B u + D i , 

   ,h v h ht tv C x ,  

   ,h i h ht ti C x , 

(2) 

donde el subíndice h=dq,0, indica si la ecuación (2) 

corresponde al subsistema de los ejes d y q o al subsistema del 

eje 0. Las nuevas matrices resultan, 
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2.1.  Modelo promediado del inversor en tiempo discreto 

Los controladores utilizados se implementan en un 

microcontrolador, lo que implica la presencia de un retardo de 

tiempo adicional. Este retardo es el que transcurre entre el 

muestreo de las señales PWM y la actualización de las señales 

de control, denominado retardo de transporte, Td, (Carballo et 

al., 2016). Como consecuencia de ello, durante el késimo 

intervalo, las señales de control anteriores u[(k-1)T] son 

aplicadas al inversor, mientras que las actuales u[kT] se aplican 

luego de transcurrido un tiempo Td=T/2 (Botterón et al., 2003). 

En la Figura 2 se representan las señales PWM (Sa…Sn), la 

señal de control (uh), los instantes de muestreo ((k+n)T, con 

n=0, 1, …) y el retardo de transporte originado (Td).  

Para obtener el sistema de ecuaciones en el espacio de 

estados en tiempo discreto, considerando el retardo de 

transporte indicado anteriormente, se resuelve (2) a lo largo de 

un período de muestreo, resultando, 
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Figura 2: Representación de las señales PWM, señales de control, instantes 

de muestreo y retardo de transporte. 

resolviendo las integrales de (3) para cada una de las variables 

de estado, se obtiene, 
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e AΦ , la ecuación (4) puede 

reescribirse como, 

          1 2 3 ,1 [ 1 ] .h h h h h h h h o hk T kT k T kT kT     x Φ x Γ u Γ u Γ i (5)

Para obtener una ecuación en espacio de estados en su 

forma estándar, se define a la señal de control anterior uh[(k-

1)T] como una nueva variable de estado, uDh[kT] (Franklin,

1997) , resultando en,
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a partir de (6) puede obtenerse el siguiente modelo del sistema 

en espacio de estados en tiempo discreto considerando el 

retardo de transporte, el cual indica que las variables de estado 

en el próximo instante de muestreo dependen del valor de las 

variables en el instante de muestreo actual, resultando en un 

modelo causal (Franklin, 1997). 
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los ejes d y q, son las componentes de la matriz de transferencia 

Pdq(z) indicada en (8), la cual relaciona las variables de estado 

 dq zφ  con las señales de control Ud(z) y Uq(z). 
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Estas funciones de transferencia pueden clasificarse en 

directas (Pvdd(z), Pvqq(z), Pidd(z) y Piqq(z)) y de acoplamiento 

(Pvdq(z), Pvqd(z), Pidq(z) y Piqd(z)). Por otro lado, las funciones 

de transferencia correspondientes al eje 0, son las componentes 

de la siguiente matriz de transferencia, 
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2.2.  Análisis del acoplamiento de las tensiones vd y vq 

A continuación, se analiza el acoplamiento que existe entre 

las tensiones de los ejes d y q en inversores de cuatro piernas. 

Una manera de realizar este análisis, consiste en comparar las 

magnitudes de las respuestas en frecuencias de las funciones 

de transferencia directas y de acoplamiento. Un bajo 

acoplamiento se corresponde con una magnitud de las 

respuestas en frecuencia de las funciones de acoplamiento 

inferior frente a la magnitud de las funciones directas. En 

consecuencia, cuando se produzca una perturbación en la 

tensión de uno de los ejes, la tensión del eje opuesto no se verá 

afectado de manera significativa. 

En la Figura 3 se muestran las magnitudes de las respuestas 

en frecuencia directa, Pvdd(z), Pvqq(z); y las de acoplamiento, 

Pvdq(z), Pvqd(z), cuando el inversor alimenta la carga nominal 

R=Rnom, y cuando opera en vacío, R=1 MΩ.  

Cuando el inversor alimenta la carga nominal, las 

magnitudes de las respuestas en frecuencia de Pvdq(z) y Pvqd(z) 

son menores a las magnitudes de Pvdd(z) y Pvqq(z) en todo el 

rango de frecuencias considerado; por lo que en algunos 

trabajos se suele despreciar el acoplamiento, y así simplificar 

el diseño de los controladores realizándolos como sistemas 

SISO independientes para cada uno de los ejes (Bai et al., 

2009; Corcau et al., 2010; Thandi et al., 1999).  

Sin embargo, para el caso en que el inversor se encuentre 

operando en vacío, las magnitudes de las respuestas en 

frecuencia de las funciones de acoplamiento aumentan 

significativamente, produciéndose un fuerte acoplamiento de 

las tensiones de los ejes d y q alrededor de la frecuencia de 

resonancia.  

A partir de estos resultados, puede concluirse que cuando el 

inversor opera con carga inferior a la nominal, o en vacío, el 

acoplamiento influye fuertemente en el modelo del sistema y 

debe ser considerado para poder diseñar de manera adecuada 

los controladores. 

a)    b) 
Figura 3: Magnitudes de las respuestas en frecuencia directas y de 

acoplamiento de las plantas de tensión para diferentes condiciones de 

carga: a) en carga nominal; b) en vacío. 

3. Estrategia de control

En esta sección se diseña la estrategia de control propuesta, 

la cual posee un doble lazo de realimentación: un lazo interno 

de control de la corriente de los inductores y un lazo externo 

de control de las tensiones de salida 

En la Figura 4 se muestra un diagrama de bloques del 

controlador propuesto. En esta figura los bloques abc/dq0 

representan las transformadas de Clarke y Park en conjunto, 

mientras que el bloque dq0/αβ0 representa la transformada 

inversa de Park; Dih(z) y Dvh (z) representan las funciones de 

transferencia de los controladores del lazo interno y externo, 

respectivamente; mientras que los boques e-Tds representan los 

atrasos de fase introducidos por la implementación digital. 

Figura 4: Diagrama de bloques del controlador propuesto. 

La función del lazo externo es el de lograr un buen 

seguimiento de la referencia de tensión y rechazar las 

perturbaciones de la carga, generando la referencia de corriente 

para el lazo interno; mientras que este último proporciona un 

amortiguamiento activo a la dinámica del filtro LC de salida 

para mejorar la estabilidad relativa del sistema a lazo cerrado 

(Li, 2009) y reduce el acoplamiento de las tensiones de los ejes 

d y q. Las salidas de los controladores de corriente son las 

señales de control, las cuales componen el vector de referencia 

de la modulación 3D-SVM del inversor. 

3.1.  Diseño del controlador de corriente de los ejes d y q 

Para el diseño del lazo interno de control de corriente 

correspondiente a los ejes d y q, en este trabajo se propone uti- 

lizar un controlador proporcional, KPidq. Para realizar el diseño, 
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Cada una de las funciones de transferencia de la planta para 
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se considera la peor condición de estabilidad relativa y de 

acoplamiento, la cual corresponde al inversor operando en 

vacío, según fue analizado previamente en la Sección 2.2. 

La Figura 5 muestra el diagrama de bloques del lazo interno 

de control de las corrientes de los inductores, obtenido a partir 

de (7), donde  

 
0

0

Pidq

Pidq idq

Pidq

K
z

K

 
  

 
K D (10) 

Figura 5: Diagrama de bloques del lazo interno de control de corriente de 
los ejes d y q. 

Para diseñar el valor de KPidq, primero se analiza cómo 

afecta este valor a la estabilidad del sistema y luego se presenta 

su influencia en el desacoplamiento de las tensiones vd y vq. 

3.1.1. Análisis de estabilidad en función de KPidq 

Primeramente, se analiza cómo afecta el valor de la 

ganancia KPidq a la estabilidad relativa del sistema. Para ello, 

se obtienen las funciones de transferencia del sistema a lazo 

abierto que relacionan las señales de error Ei,dq(z) con las 

corrientes Idq(z), considerando nula a la perturbación de la 

corriente de carga, io,dq(kT)=0. Estas funciones de transferencia 

forman parte de la siguiente matriz,  

   

 

 

 

 

 

 

 

 

   

   

1
, , 6 6

, ,

, ,

,

i LA mi dq x dq dq Pidq

d d

id iq idd LA idq LA

iqd LA iqq LAq q

id iq

z z

I z I z

E z E z G z G z

G z G zI z I z

E z E z


  

 
 

       
 
 

G C I G H K

(11) 

donde Gidd,LA(z)= Giqq,LA(z). 

La Figura 6 muestra las respuestas en frecuencia que 

resultan de evaluar Gidd,LA(z) utilizando los parámetros 

indicados en la Tabla 1, para diferentes valores de ganancia. 

A partir de los resultados mostrados en esta figura, puede 

concluirse que el margen de fase del sistema (MF) se 

incrementa al disminuir KPidq. 

Figura 6: Respuesta en frecuencia de lazo abierto Gidd,LA(z) y Giqq,LA(z), para 

diferentes valores de KPidq

3.1.2 Análisis del desacoplamiento en función de KPidq: 

Para analizar la influencia de KPidq en el desacoplamiento de 

las tensiones vd y vq, se propone analizar las respuestas en 

frecuencia de las plantas correspondientes al lazo externo de 

control de tensión, considerando el control de corriente 

propuesto. 

Las funciones de transferencia de estas plantas, que 

relacionan las corrientes de referencias I*
dq(z) con las tensiones 

Vdq(z), se obtienen a partir de la Figura 5, considerando 

io,dq(kT)=0, las cuales forman parte de la siguiente matriz de 

transferencia, 
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(12) 

Estas funciones de transferencia se clasifican en directas, 

Gvdd(z) y Gvqq(z), y de acoplamiento Gvdq(z) y Gvqd(z), las que 

son función del valor de la ganancia del controlador como era 

esperado. 

En la sección 2.2 se explicó que la diferencia de las 

magnitudes de las respuestas en frecuencia de las funciones 

directa y de acoplamiento, determina el desacoplamiento de las 

tensiones vd y vq. A partir de las respuestas en frecuencia 

indicadas en la Figura 3, puede observarse que existe un valor 

de frecuencia para el cual la diferencia entre las funciones 

directas y de acoplamiento alcanza un valor mínimo. 

Realizando la evaluación de (12) para diferentes valores de 

KPidq, se obtienen resultados similares. 

A partir de lo anterior, se propone definir el factor de 

desacoplamiento (FD), el cual se expresa como: 

      FD min dB
vdd vdq

G z G z  (13) 

La Figura 7 muestra la evolución del factor FD en función 

de la ganancia KPidq, donde existe un valor de ganancia para el 

cual el desacople alcanza su valor máximo, siendo para el caso 

considerado en este trabajo igual a 21.11 dB, cuando KPidq = 

0.01. 

Figura 7: Evolución del factor de desacoplamiento en función de KPidq. 

En la Figura 8 se muestran las respuestas en frecuencia para 

la ganancia seleccionada. Para esta condición el sistema de 

control de corriente resulta estable y posee un margen de fase 
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de 56°, como se analizó anteriormente en la Sección 3.1.1. 
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Figura 8: Magnitudes de las respuestas en frecuencia directas, Gvdd(z) y 

Gvqq(z)  en línea continua, y de acoplamiento, Gvdq(z) y Gvqd(z) en línea de 
a trazos, para el valor de KPidq seleccionado. 

De acuerdo con los resultados que se publicaron en el 

trabajo (R. Zhang and Lee, 2000), una diferencia superior a 20 

dB entre las respuestas de ambas funciones, puede 

considerarse como suficiente para diseñar los controladores de 

los ejes d y q como sistemas SISO independientes.  

3.2.  Diseño del controlador de corriente del eje 0 

En esta sección, se diseña el controlador del lazo interno del 

eje 0. Como se analizó en la sección 2, las variables de este eje 

se encuentran naturalmente desacopladas de las variables de 

los ejes d y q. El diagrama de bloques de este sistema se 

muestra en la Figura 9, donde Di0(z) representa el controlador 

a diseñar y Pi0(z) es la planta dada en (9). 

Figura 9: Diagrama de bloques del lazo de control de corriente del eje 0. 

Cuando el inversor alimenta cargas lineales 

desequilibradas, la referencia de corriente generada por el lazo 

externo será sinusoidal y con una frecuencia igual a f0. Para 

lograr un seguimiento de esta referencia sin error en régimen 

permanente, en este trabajo se propone implementar un 

controlador Proporcional-Resonante (P+R) en configuración 

plug-in, indicado en (14), cuyo diagrama de bloques se muestra 

en la Figura 10. 

    0 01i PiD z R z K  . (14) 

Figura 10: Diagrama del controlador P+R para controlar el eje 0. 

La configuración plug-in permite el diseño en dos etapas, 

primero se estabiliza la planta con la acción de control 

proporcional y luego se incorpora la acción de control 

resonante, preservando la estabilidad alcanzada con la acción 

proporcional (Cosner et al., 1990). Por lo tanto, primero se 

considera R(z)=0, resultando en las funciones de transferencia 

de lazo abierto (15) y de lazo cerrado (16). 

El valor de la ganancia KPi0 se diseña para amortiguar los 

polos dominantes de la planta, incrementando la estabilidad 

relativa del sistema (Carballo et al., 2016).  

En la Figura 11 se muestra el lugar geométrico de las raíces 

de Gi0,P(z) (16) cuando el inversor opera en vacío para 

diferentes valores de KPi0. Para KPi0=0.01887, los polos 

dominantes alcanzan el amortiguamiento crítico. 

Por otro lado, en la Figura 12 se muestra la respuesta en 

frecuencia de Gi0,P,LA(z), para el valor de ganancia seleccionado 

(línea a trazos). El margen de fase resulta ser superior a 60°. 
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Una vez diseñado KPi0, se incorpora el bloque R(z)+1 

indicado en la Figura 10, resultando en las funciones de 

transferencia de lazo abierto (17) y de lazo cerrado (18). 
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Figura 11: Lugar geométrico de las raíces de Gio,P(z) para diferentes valores 

de KPi0. 

La función de transferencia del controlador resonante se 

discretiza mediante la aproximación de primer orden (FOH), 

por presentar una buena correlación entre la respuesta en 

frecuencia en tiempo continuo con la correspondiente a tiempo 

discreto (Yepes et al., 2010), resultando, 
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donde la ganancia Kr determina la velocidad de convergencia 

del error, ω0 es la frecuencia angular de resonancia, θ es la fase 

aportada por el controlador resonante en ω = ω0 para 

compensar el atraso de fase de la planta y ωc es un factor de 

amortiguamiento que facilita su implementación digital, en 

este trabajo se emplea ωc=0.5 rad/seg (Carballo et al., 2016). 

Para el diseño de θ se analiza la fase que posee la función de 

transferencia (16) en ω0 para las condiciones de carga nominal 

y operación en vacío, obteniéndose los valores de θ=77.9° y 

14.27°, respectivamente. A partir de estos resultados, θ se 

diseñará igual al valor negativo del promedio de estas fases, 

como se propuso en (Carballo et al., 2016), resultando: θ=-

46.1°. 

El diseño de la ganancia Kr se realiza en función de la 

velocidad de convergencia del error deseada, sin comprometer 

la estabilidad alcanzada previamente con la ganancia KPi0. Para 

ello, en la Figura 13 se muestra la evolución temporal del error 

de seguimiento,      *
0 00ie kT i kT i kT  , para diferentes

valores de Kr, cuando el inversor alimenta la carga nominal. En 

esta figura i0(kT) representa la salida de la función de 

transferencia de lazo cerrado (18), para la referencia 

Di0(z)
u0(kT)ei0(kT) Pi0(z)

i0(kT)i0(kT)*

KPi0

R(z)


u0(kT)ei0(kT)

R(z)+1

et0(kT)
er0(kT)

312 Oggier, E. et al. / Revista Iberoamericana de Automática e Informática Industrial 17 (2020) 306-317



sinusoidal:    * 00 2 cosnomi kT I kT . Seleccionando una 

ganancia Kr=2500, el error ei0(kT) se extingue en menos de 20 

ms. Para este valor de ganancia, cuando el inversor opera en 

vacío, el margen de fase de la función de transferencia de lazo 

abierto Gi0,LA(z) (17), resulta ser de 60°, ver Figura 12. 

Figura 12: Respuesta en frecuencia de Gi0,P,LA(z) y Gi0,LA(z) para 
KPi0=0.01887. 

Figura 13: Error de seguimiento ei0(kT) para diferentes Kr. 

3.3.  Diseño de los controladores del lazo externo de control 

de tensión 

El diseño de los controladores del lazo externo de tensión 

correspondientes a los tres ejes d, q y 0, se realiza considerando 

a cada uno como un sistema SISO independiente.  

El diagrama de bloques para cada uno de los ejes es el que 

se muestra en la Figura 14, donde las plantas a controlar Gvh(z), 

representan las funciones de transferencia Gvdd(z), Gvqq(z) y 

Gv0(z) para los ejes d, q y 0, respectivamente.  

Figura 14: Diagrama de bloques del lazo externo de control de tensión para 

cada uno de los ejes. 

Para implementar el controlador Dvh(z), en este trabajo se 

propone emplear controladores PI, discretizados mediante 

aproximación backward según, 
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Las funciones de transferencia de lazo abierto y lazo cerrado 

resultan en (21) y (22), respectivamente. 

Los controladores PI permiten rechazar perturbaciones y 

lograr un error de seguimiento nulo para señales de CC. No 

obstante, la componente de tensión de secuencia negativa, 

producto del desequilibrio de cargas, provoca una oscilación 

de frecuencia igual a 2f0 en las formas de onda de las tensiones 

vd y vq y de frecuencia f0 en v0 (Richard Zhang, 1998). Por esta 

razón, en este trabajo se diseñarán los controladores para 

obtener una ganancia mayor a 15 dB en la respuesta en 

frecuencia de lazo abierto en las frecuencias indicadas, cuando 

el inversor alimenta la carga nominal (Thandi et al., 1999). 
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Por otra parte, según los requerimientos más exigentes de la 

norma IEC 62040-3 para UPS’s comerciales, el máximo 

sobrepaso permitido para transitorios de la tensión de salida es 

del 30%, lo que requiere de un margen de fase superior a 39°, 

cuando el inversor opera en vacío. 

Para obtener la nueva planta para el diseño del lazo externo 

de control de tensión del eje 0, en este trabajo se propone 

utilizar la representación del lazo interno en espacio de estados. 

Para ello, se representa al bloque R(z)+1, indicado en la Figura 

10, mediante la ecuación en el espacio de estados dada en (23), 

la cual se obtuvo siguiendo el procedimiento descrito en 

(Phillips et al., 2015). A partir de esta representación, puede 

obtenerse el diagrama de bloques del lazo interno del eje 0 que 

se muestra en la Figura 15.  
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Figura 15: Diagrama de bloques de lazo interno del eje 0, en espacio de 
estados. 

Analizando el diagrama de la Figura 15, puede obtenerse la 

nueva ecuación en el espacio de estados (24), correspondiente 

al lazo interno del eje 0, la cual contiene los dos nuevos estados 

aportados por el controlador resonante. A partir de (24), para 

la condición io,0(kT)=0, puede obtenerse la planta 

correspondiente al lazo externo de control de tensión del eje 0, 

Gv0(z), indicada en (25). 

Las ganancias proporcional e integral necesarias para 

cumplir con estos requerimientos se resumen en la Tabla 2. 
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Las respuestas en frecuencia de las funciones de 

transferencias resultantes para los ejes d y q, tanto para carga 

nominal como en vacío, se muestran en la Figura 16a, mientras 

que las del eje 0 indican en la Figura 16b. Puede observarse 

que se cumplen los requerimientos de ganancia en las 

frecuencias de interés cuando el inversor alimenta la carga 

nominal y con márgenes de fase elevados cuando opera en 

vacío. 

  a)      b)  

Figura 16: Respuesta en frecuencia del sistema de control de tensión a lazo 

abierto, en vacío (-) y carga nominal (-.). a) Fvd,LA(z) y Fvq,LA(z); b) Fv0,LA(z). 

Tabla 2: Parámetros de los controladores del lazo externo 

Ejes Ganancia Valor 

d y q 
KPvd= KPvq 0.0652739 

KIvd= KIvq 694.52 

0 
KPv0 0.172466 

KIv0 430.28 

Para evaluar la estabilidad del sistema resultante ante 

variaciones paramétricas del filtro de salida, en la Figura 17 se 

muestran los diagramas de Nyquist de las funciones de 

transferencia de lazo abierto Fvh,LA (z), indicadas en (21), con 

h=d, q, 0, para diferentes valores de L, Ln y C, con el inversor 

operando en vacío.  

Puede observarse que, ante la variación simultánea de los 

parámetros desde el 50% hasta el 200% de sus valores 

nominales, los sistemas de control se mantienen estables. 

Figura 17:  Diagramas de Nyquist ante variaciones paramétricas del filtro LC. 

a) Fvd,LA(z), Fvq,LA(z), b) Fv0,LA(z) 

4. Resultados

En esta sección, se presentan los resultados de simulación y 

experimentales que permiten validar los análisis y diseños 

presentados anteriormente. Se implementó el inversor trifásico 

de cuatro piernas mostrado en la Figura 1, cuyos parámetros 

fueron indicados en la Tabla 1, utilizando PSim para obtener 

los resultados de simulación y utilizando un prototipo de 

laboratorio de 5 kVA para obtener los resultados experi 
mentales. 

Para la implementación digital se utilizó un controlador 

digital de señales (DSC) de TI, TMS320F28335, el cual opera 

a una frecuencia de 150 MHZ con aritmética de punto flotante 

por hardware (FPU). El muestreo de las señales, la estrategia 

de control y la modulación vectorial en tres dimensiones se 

programaron en lenguaje C.  

Los instantes de muestreo se producen cuando un contador 

en modo up-down simétrico alcanza el valor máximo, mientras 

que las señales de control se actualizan cuando el contador 

alcanza el valor cero; resultando en un retardo de transporte 

Td=T/2, como se indicó anteriormente.  

En la Figura 18 se muestra una fotografía del prototipo 

experimental, cuyos componentes principales se detallan en la 

Tabla 3.  

Figura 18:  Fotografía del prototipo experimental implementado 

Tabla 3: Componente principales del prototipo experimental  

Número Descripción del componente 

1 DSC TMS320F28335 

2 Sensores de tensión, LEM LV-25p 

3 Sensores de corriente LEM LA-55p 

4 Módulos de piernas de transistores IGBT con 

diodos en anti paralelo INFINEON FF50R12RT4 

5 Barra de CC 

6 Filtro de salida LC 

7 Banco de capacitores de la barra de CC de 4700 μF 

8 Banco de resistencias 

En la Figura 19 se muestran los resultados de simulación 

cuando el inversor alimenta la carga nominal a lazo abierto (sin 

control). En esta figura se indican las tensiones de salida, vd(t), 

vq(t) y v0(t) ante un escalón de la señal de entrada udq0 =[0.5  0 

0]T. Debido al acoplamiento existente entre las tensiones vd(t)

y vq(t), una perturbación en la señal ud afecta las tensiones de

los dos ejes. Mientras que la tensión v0(t) se mantiene

invariante.

Anteriormente se determinó que para el caso en que el 

inversor alimente la carga nominal, el acoplamiento es menor 

al que se obtiene cuando el inversor opera en vació, con 

|Pvdd(z)| superando más de 10 dB a |Pvdq(z)|, de acuerdo con el 

análisis de la sección 2.2. Los resultados mostrados en la 

Figura 19 muestran que este acoplamiento es suficiente para 

producir una oscilación en la tensión vq.  

En la Figura 20 se muestran los resultados de simulación de 

las tensiones de salida, vd(t), vq(t) y v0(t), cuando se emplea la 

314 Oggier, E. et al. / Revista Iberoamericana de Automática e Informática Industrial 17 (2020) 306-317



estrategia de control propuesta. Los resultados corresponden a 

la respuesta del sistema ante un escalón de referencia de 

tensión V*
dq0 =[311V  0  0]T, cuando el inversor opera  en vacío, 

demostrando que se logró desacoplar las tensiones de manera 

significativa. La respuesta de vd cumple con el requerimiento 

de sobrepaso, inferior al 30%, y no presenta error en régimen 

permanente. 

En la misma figura se muestra la respuesta al escalón 

obtenida del modelo de la función de transferencia de lazo 

cerrado Fvd(z), vd(kT) indicada en (24), la cual asume un 

completo desacople de las tensiones, presentando una buena 

correlación entre vd(t) y vd(kT). 

Figura 19: Tensiones de salida obtenidas a partir de simulación numérica en 
PSim del inversor a lazo abierto y sin control, ante un escalón de la señal de 

control ud, con el inversor operando en vacío. 

Figura 20: Respuesta al escalón de Fvd(z), vd(kT), y tensiones de salida 

obtenidas a partir de simulación en PSim, a lazo cerrado, con los 

controladores diseñados, y con el inversor operando en vacío.  

Este mismo ensayo se realizó de manera experimental, con 

el inversor operando en vacío. Durante el ensayo las variables 

correspondientes a vd(kT), vq(kT) y v0(kT), adquiridas por el 

DSC, son almacenadas en un vector y luego son graficadas 

utilizando Matlab como se muestra en la Figura 21, junto con 

la respuesta al escalón de Fvd(z). La diferencia entre la 

respuesta del modelo y la tensión vd(kT) se debe 

principalmente a la presencia de los filtros anti-aliasing, y a 

tolerancias de los valores L y C del filtro de salida del prototipo 

experimental, no obstante, la respuesta presenta un 

significativo desacoplamiento, un sobrepaso menor al 30%, y 

no presenta error de régimen permanente. 

Los resultados obtenidos permiten concluir que la 

diferencia de 20 dB entre las respuestas en frecuencia directa 

y de acoplamiento de las plantas para el lazo externo, logrados 

con la estrategia de control propuesta, es suficiente para poder 

diseñar los controladores del lazo externo considerando 

sistemas SISO independientes, cumpliendo con los 

requerimientos de diseño. 

Figura 21 Respuesta al escalón de Fvd(z), vd(kT), y tensiones de salida 

obtenidas experimentalmente, a lazo cerrado, con los controladores 
diseñados y con el inversor operando en vacío. 

A continuación, se presentan resultados experimentales que 

tienen por objetivo verificar el desempeño del inversor ante un 

desequilibrio de carga y cambios de carga equilibrada.  

En la Figura 22 se muestran resultados experimentales de 

las tensiones de salida, con una de las fases en vacío y las dos 

restantes alimentando la carga nominal, según indica el 

procedimiento de ensayo descrito en la norma IEC 62040-3 

(IEC, 2011). El desequilibrio se manifiesta por la circulación 

de corriente por el inductor de neutro. El factor de 

desequilibrio obtenido, según el método de cálculo por 

componentes simétricas descrito en la norma IEC 60146-2, 

resulta igual a 1.91%, inferior al límite del 5% establecido en 

la norma IEC 60146-1-1. La distorsión armónica total (THD) 

de las tensiones de fase en régimen permanente resulta del 

0.4%, menor al 8% indicado en la norma IEC 62040-3. 

Figura 22: Resultado experimental ante desequilibrio de carga. (CH1: vAN, 

CH2: vBN, CH3: vCN, CH4: in). 

Para evaluar el desempeño del inversor ante cambios de 

carga equilibrada, en la Figura 23a se muestran las respuestas 

transitorias de las tensiones de salida ante un escalón de carga 

trifásica equilibrada, representada por la corriente de salida io,a, 

del 20% al 100% de la carga nominal y viceversa, según indica 

el procedimiento de ensayo descrito por la norma IEC 62040-

3. Un detalle de la región indicada en línea de trazos, durante

el aumento de carga, se muestra en la Figura 23b, efectuando

el aumento cuando la tensión de una de las fases alcanza el

máximo, la reducción de tensión en esta fase es de 31 V, lo

cual representa el 10% de la tensión nominal, recuperándose

en menos de 10 ms.

Oggier, E. et al. / Revista Iberoamericana de Automática e Informática Industrial 17 (2020) 306-317 315



a) 

b) 

Figura 23: Resultados experimentales ante cambios de carga. (CH1: vAN, CH2: 

vBN, CH3: vCN, CH4: io,a). a) Variación del 20 al 100% de la carga nominal y 
viceversa; b) Detalle de las tensiones de fase y corriente de salida io,a durante 

el aumento de carga. 

Para evaluar el desempeño del controlador ante una carga 

no lineal, en la Figura 24 se presenta un resultado experimental 

con el inversor alimentando una carga no lineal normalizada, 

diseñada según se indica en la norma IEC 62040-3, la cual 

consiste en tres rectificadores monofásicos idénticos 

conectados en cada una de sus fases. Los valores de THD de 

las tres tensiones de fase resultan del 5%, siendo este valor de 

THD inferior al límite de 8% establecido en la norma IEC 

62040-3. 

Figura 24 Resultado experimental ante carga no lineal. (CH1: vAN, CH2: vBN, 

CH3: vCN, CH4: io,a). 

Estos resultados demuestran que las tensiones de fase 

cumplen con las especificaciones de diseño para los diferentes 

ensayos presentados, los cuales se establecieron en base a los 

requerimientos impuestos por la norma IEC 62040-3. 

5. Conclusiones

En este trabajo se presentó una estrategia de control digital 

para inversores trifásicos de cuatro piernas, con el objetivo 

controlar la tensión de salida cuando se alimentan cargas 

equilibradas y desequilibradas, cumpliendo con 

requerimientos de transitorio y régimen permanente impuestos 

por normas internacionales de calidad de energía. 

Se propuso una estrategia de control desarrollada en el 

marco de referencia dq0 en tiempo discreto, considerando los 

retardos de la implementación digital. La estrategia posee un 

lazo interno para controlar la corriente de los inductores y un 

lazo externo para controlar la tensión de salida.  

Utilizando el modelo obtenido, se obtuvieron las funciones 

de transferencias directa y de acoplamiento, que permitieron 

analizar el acoplamiento entre las tensiones de los ejes d y q 

ante diferentes condiciones de carga. Este análisis mostró que 

el acoplamiento es mayor cuando el inversor opera a carga 

reducida o en vacío. 

Para disminuir el acoplamiento se propuso emplear para el 

lazo interno un controlador proporcional, el cual también 

cumple la función de estabilizar la planta. Para ello se definió 

un factor que permitió diseñar el valor de ganancia para 

conseguir el mayor desacoplamiento posible.  

A partir del desacoplamiento logrado, se diseñaron 

controladores para el lazo externo de manera independiente 

para cada uno de los ejes, empleando herramientas de control 

clásico para sistemas SISO, verificándose mediante los 

resultados obtenidos que las tensiones de salida cumplen con 

los requerimientos de diseño. 

Para mejorar el desempeño del inversor cuando se 

alimentan cargas desequilibradas, se propuso utilizar un 

controlador Proporcional-Resonante únicamente en el lazo 

interno del eje 0.  

Los resultados obtenidos mostraron que es posible 

conseguir una buena respuesta dinámica ante los ensayos de 

variaciones bruscas de carga y un factor de desequilibrio de 

tensión menor al permitido según la norma IEC 60146-1-1, a 

su vez, cumplir con el límite de THD de las tensiones de fase 

cuando el inversor alimenta cargas no lineales, utilizando una 

estrategia de control simple y, en consecuencia, de bajo costo 

computacional.  
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