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Abstract: In the present work, a strategy is proposed to control the pulse width modulation
signals of the power devices of high switching of a three-phase alternating current to direct
current converter as well as the current of a load type RL guaranteeing that the power factor
of the supply be the unity, which is achieved by taking advantage of the properties that the
complete mathematical model has in the two-phase synchronous frame of reference. Likewise, a
formal stability analysis of the complete closed-loop system is presented, thereby demonstrating
that the proposed scheme guarantees global asymptotic stability with all bounded internal
signals.
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1. INTRODUCCIÓN

Los sistemas electrónicos que realizan conversión de po-
tencia usualmente se les denomina convertidores [Mohan
et al., 2009]. Cuando éstos se utilizan para conversión de
flujo de potencia de corriente alterna (AC por sus siglas en
inglés) a corriente directa (DC por sus siglas en inglés) se
tiene un modo “rectificador” y cuando la conversión es de
DC a AC se tiene un modo “inversor” [Mohan et al., 2009].
Los rectificadores se diseñan considerando una excitación
de tension monofásica o trifásica, e.g., en [Rothmund
et al., 2017] se implementa un convertidor monofásico de
puente completo PWM AC-DC utilizando una técnica de
modo de corriente triangular integrada, mientras que en
[Lu et al., 2017] a un convertidor trifásico AC-DC se le
regula el voltaje de enlace de corriente directa (DC-link
voltage) por medio de un observador de estados.
Los convertidores trifásicos AC-DC son utilizados en mu-
chos ámbitos, sobre todo a nivel industrial. Dos grandes
campos de estos son: la integración de fuentes de enerǵıas
renovables hacia una microrred (microgrid); sistemas de
suministros de potencia interrumpibles (UPS por sus si-
glas en inglés) [Lu et al., 2017]. En ambos campos, se
tiene como primera etapa una rectificación para después
aplicarla a una carga, que puede ser de DC o AC. Cuando
la carga es de DC, se puede alimentar ésta de forma
directa o por medio de un convertidor DC-DC, mientras
que para carga AC, se utiliza v́ıa un inversor [Lu et al.,
2017]. La forma principal de realizar la rectificación, para
ambos tipos de cargas, es por la aplicación de técnicas
de modulación de ancho de pulso (PWM por sus siglas
en inglés), como en [Deraz et al., 2019] que implementan
convertidores tipo buck y boost por medio del desarrollo

de PWM para los semiconductores de potencia con un
control PI para el error del voltaje de la carga, mientras
que en [Fernández et al., 2022] se realiza un control de
carga de bateŕıas desde una alimentación trifásica, mode-
lando todo el sistema con una estructura Hamiltoniana
de Puerto controlado y con diseño IDA-PBC.
Una PWM se obtiene por la comparación de dos tipos
de señales, por lo que existen muchas técnicas para
realizar dicha comparación [Mohan et al., 2009]. Con el
extenso desarrollo que se ha tenido en la tecnoloǵıa de la
microelectrónica, se han desarrollado muchas propuestas
para implementar las PWM y reducir costos en el uso de
hardware, e.g., en [Al Azze and Ali, 2020] obtienen las
PWM a través de la comparación de señales tipo seno
con unas triangulares y lo que resulta es acoplada a un
sistema con plataforma Arduino Mega2560.
El sistema que resulta de una etapa de rectificación
trifásica con dispositivos de potencia de alta conmutación
y una carga acoplada al lado de corriente directa, es de
gran interés para algunos grupos de investigación. Sobre
todo, en el desarrollo de esquemas para controlar tanto los
disparos de los dispositivos semiconductores de potencia
como la corriente de la carga DC. El modelo matemático
del convertidor trifásico AC-DC se obtiene en el marco
de referencia trifásico, el cual resulta en una relación
con las funciones de conmutación. Es usual que se le
realice una transformación al modelo trifásico a un marco
de referencia estacionario de dos fases. En el diseño de
estrategias de control al convertidor trifásico AC-DC se
han utilizado tanto el modelo trifásico como el del marco
transformado: los del primer tipo proponen un control PI
[Wu et al., 1990] y [Wu et al., 1991]; los del segundo tipo
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se pueden clasificar en los que utilizan lazos de control PI
[Blasko and Kaura, 1997], [Marmidis and Alexandridis,
2009] y [Taha et al., 2018] o los que utilizan otra técnica de
control, e.g., en [Nair et al., 2020] su diseño se fundamenta
en el uso de control predictivo, mientras que en [Tlili et al.,
2020] está basado en el control directo de potencia, por
medio de un análisis de la teoŕıa de potencia PQ.
En el presente escrito, se considera un convertidor trifási-
co AC-DC teniendo una carga de tipo RL, este último
puede ser un horno eléctrico. La motivación de realizar
este trabajo es el diseño de un esquema que controle tanto
la generación de PWM de los interruptores de potencia
del rectificador trifásico como la corriente que demanda
la carga, garantizando un factor de potencia unitario en
la ĺınea trifásica de alimentación utilizando herramientas
de control basado en pasividad y v́ıa Lyapunov asegu-
rando una estabilidad asintótica en lazo cerrado de todo
el sistema. Para realizar esto, se utiliza el modelo del
convertidor en el marco de referencia estacionario de dos
fases (conocido como dq) por lo que se aprovechan las
propiedades que tiene el modelo del convertidor de dicho
marco de referencia.

2. MODELO GENERAL DEL CONVERTIDOR
TRIFÁSICO PWM AC-DC

El diagrama esquemático del convertidor PWM trifásico
AC-DC se muestra en la Figura 1, en donde los dispo-
sitivos semiconductores de potencia se representan por
interruptores y las letras mayúsculas etiquetan los nodos
de interés del circuito.

Figura 1. Circuito principal del convertidor trifásico
PWM AC a DC (Adaptada de [Wu et al., 1990]).

Las funciones que describen el comportamiento del siste-
ma de la Figura 1 se obtienen en dos etapas: las tensiones
de cada una de las fases del sistema trifásico respecto al
punto de referencia, denotado como O; la suma de las
corrientes en la etapa de rectificación que se tiene en el
nodo M. Para esto, se asume que: A1, se conocen las
caracteŕısticas de los interruptores de potencia; A2, se
tiene un sistema simétrico en las fases, por lo que la suma
de las tres corrientes de fase es igual a cero; y A3, la
alimentación trifásica es balanceada, con esto, la suma de
las tensiones de las tres fuentes es cero. En la deducción
de las funciones, se considera la notación y metodoloǵıa
propuesta en [Wu et al., 1990] y éstas se pueden obtener
de forma independiente de la carga que se tenga.
En cada una de las fases, se tienen conectados a un mismo
punto dos interruptores de potencia, de tal forma que en

algún momento uno de estos está encendido y el otro está
apagado por lo que se tiene una función de conmutación
definida como

d∗k = 1 cuando el interruptorSk está encendido

d
∗

k = 0 cuando el interruptorSk está apagado
(1)

donde k = 1, 2, 3, asimismo se tiene que

d∗k = 0 cuando el interruptorSk está apagado

d
∗

k = 1 cuando el interruptorSk está encendido
(2)

Esto es, sólo se permite que Sk o Sk esté conduciendo en
cualquier instante, por lo que se tiene

d∗k + d
∗

k = 1. (3)

Aplicando ley de voltajes de Kirchhoff a la fase 1 del
circuito trifásico, se tiene

L
d

dt
i1 +Rei1 = vAD = va − (vDN + vNO) (4)

donde la inductancia y la resistencia de la ĺınea de
alimentación se denotan como L y Re, respectivamente,
mientras que la corriente de la ĺınea 1 se define como i1
y la fuente que alimenta a esta fase es va y las tensiones
vAD, vDN aśı como vNO denotan al potencial que se tiene
entre los nodos etiquetados por los sub́ındices. Hay dos
situaciones para la etapa de la rectificación: la primera es
cuando los interruptores S1 y S1 tienen la condición dada
en (1), por lo se tiene una relación de tensiones entre la
carga y la fase 1 como

vDN = Rsi1 + vdc, (5)

con Rs la resistencia equivalente del dispositivo de con-
mutación y vdc denota la tensión de la carga. La segunda
situación es cuando los interruptores S1 y S1 presentan
la condición dada en (2) por lo que se tiene

vDN = Rsi1. (6)

Teniendo en cuenta (5) y (6), la relación de tensiones dada
en (4) resulta en

L
d

dt
i1+Rei1 = va−(Rsi1 + vdc) d

∗
1
−(Rsi1) d

∗

1
−vNO. (7)

De acuerdo a (3), se tiene que (7) se reduce a

L
d

dt
i1 = −Ri1 − (vdcd

∗
1
+ vNO) + va, (8)

donde R = Re + Rs es la resistencia serie total en una
fase. De forma similar, para las fases 2 y 3, se tiene

L
d

dt
i2 = −Ri2 − (vdcd

∗
2
+ vNO) + vb, (9)

L
d

dt
i3 = −Ri3 − (vdcd

∗
3
+ vNO) + vc. (10)

Sumando las funciones (8), (9) y (10), al considerar las
suposiciones A2 y A3 y simplificar, se tiene que vNO es

vNO = −vdc

3
(d∗

1
+ d∗

2
+ d∗

3
) . (11)

Considerando (11), en forma matricial (8), (9) y (10),

relacionan al vector de corrientes i3φ = [i1 i2 i3]
T ∈ R

3, al

vector de funciones de conmutación d∗
s3φ = [d∗1 d∗

2
d∗
3]

T ∈
R

3 y el vector de las fuentes de alimentación trifásica

v3φ = [va vb vc]
T ∈ R

3 como
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L
d

dt
i3φ = −Ri3φ −Dswd

∗
s3φvdc + v3φ, (12)

con la matriz Dsw dada como

Dsw =
2

3





1 − 1

2
− 1

2

− 1

2
1 − 1

2

− 1

2
− 1

2
1



 . (13)

Para el circuito de la etapa de rectificación, lado derecho
de la Figura 1, se obtiene una ecuación diferencial al
aplicar ley de corrientes de Kirchhoff al nodo M (parte
superior derecha), esta es

C
d

dt
vdc = iT

3φd
∗
s3φ − idc, (14)

donde la tensión rectificada se denota como vdc, la corrien-
te que se consume en la carga como idc y el capacitor
acoplado en paralelo a la carga tiene una capacitancia C.

Las funciones (12) y (14) modelan al sistema trifásico y la
etapa de rectificación en el marco de referencia trifásico.
A ambas, se les puede aplicar una transformación al
marco de referencia śıncrono de dos fases. Para ello, la
transformación del marco de referencia, dado en [Krause
et al., 2002], es

fdq0 = Qfabc , (15)

donde el vector fdq0 = [fq fq f0]
T ∈ R

3 hace referencia a

variables en el marco dq, el vector fabc = [fa fb fc]
T ∈ R

3

a variables en el marco de referencia trifásico y la matriz
de transformación Q ∈ R

3x3 se define como

Q =
2

3





cos (ωst) cos
(

ωst− 2

3
π
)

cos
(

ωst+
2

3
π
)

sin (ωst) sin
(

ωst− 2

3
π
)

sin
(

ωst+
2

3
π
)

1

2

1

2

1

2



 , (16)

donde, para el presente trabajo, ωs es la frecuencia
angular de la ĺınea de alimentación y t el tiempo. De
acuerdo a las suposiciones A1 y A2, el término de
secuencia cero es idénticamente cero, i.e., f0 = 0, por
lo que el sistema dado en (12) tiene una transformación
al marco de referencia śıncrono de dos fases como

L
d

dt
idq + LωsJ idq = −Ridq − d∗

dqvdc + vdq, (17)

con idq = [id iq]
T ∈ R

2, vdq = [vd vq]
T ∈ R

2, d∗
dq =

[

d∗d d∗q
]T ∈ R

2 y la matriz antisimétrica J ∈ R
2x2 es

J =

[

0 −1
1 0

]

.

En (17) se utiliza el hecho de que el producto de la matriz
de transformación (16) sin la variable de secuencia cero y
la matriz (13) resulta como

QDsw =
2

3

[

cos (ωst) cos
(

ωst− 2

3
π
)

cos
(

ωst+
2

3
π
)

sin (ωst) sin
(

ωst− 2

3
π
)

sin
(

ωst+
2

3
π
)

]

.

Asimismo, la función (14) se transforma al marco de
referencia śıncrono de dos fases, utilizando (16), como

C
d

dt
vdc + idc =

3

2
iTdqd

∗
dq. (18)

Una forma de generación de PWM es la conocida por
conmutación de voltaje bipolar [Mohan et al., 2009]

en donde las señales de conmutación se generan por
comparación de una forma de onda triangular con un
voltaje de referencia. En el rango de frecuencia muy
abajo de la frecuencia de conmutación, la función de
conmutación d∗

dq puede ser reemplazada por su valor

promedio (o ciclo de trabajo, duty cycle) ddq en ese
peŕıodo de conmutación como se muestra en la Figura 2.

Figura 2. Periodo de conmutación PWM AC a DC (Adap-
tada de [Wu et al., 1990].

Con lo mencionado en el párrafo anterior, (17) y (18) se
pueden reescribir como

L
d

dt
idq + LωsJ idq +Ridq + ddqvdc = vdq, (19)

C
d

dt
vdc + idc −

3

2
dT
dqidq = 0. (20)

Las intersecciones que se tienen en las gráficas de la
Figura 2 determinan el patrón de conmutación. Si la fre-
cuencia es lo suficientemente alta, la tensión vsk puede ser
tratado como una constante en el peŕıodo de conmutación
y el disparo del ciclo de trabajo dk, al ser adimensional,
tiene una relación respecto a tiempos de encendido del
interruptor de potencia y el tiempo de conmutación de la
señal triangular, o una relación respecto a los voltajes de
control de disparo vsdq = [vsd vsq] ∈ R

2 del dispositivo de
potencia y la amplitud de la señal triangular [Wu et al.,
1990]-[Mohan et al., 2009]. En el marco dq se tiene

ddq =

[

dd
dq

]

=
1

T

[

tond
tonq

]

=
1

2vs

[

vsd
vsq

]

+
1

2

[

1
1

]

, (21)

donde tond y tonq definen a los tiempos de encendidos
para la función de conmutación dk para el marco d y q,
respectivamente y vs es la amplitud de la señal triangular
de tensión de la Figura 2. Es de destacar que el ciclo
de trabajo está acotado a un rango de 0 a 1, por lo
que no es posible que ton > T . Esta acotación también
queda mapeada al realizar una transformación de marco
de referencia.

3. RESULTADO PRINCIPAL
3.1 Formulación del Problema
Considere el modelo del circuito convertidor trifásico
PWM de AC-DC en el marco de referencia śıncrono de
dos fases dq, dado por (19) y (20), aśı como una función
de conmutación promedio dado en (21). Además, se tiene
como carga, en la etapa de rectificación, un circuito RL
que puede ser el modelo de un horno eléctrico. Asimismo,
asuma que:
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S1. Los parámetros del sistema de rectificación en con-
junto con los de la carga son conocidos y positivos.
Asimismo, los dispositivos semiconductores de po-
tencia son iguales en estructura aśı como las ĺıneas
de alimentación.

S2. Se disponen de las señales de medición de los voltajes
de las tres ĺıneas de alimentación y por medio de la
transformación del marco de referencia (16) se ob-
tienen los voltajes en el marco de referencia śıncrono
dq.

S3. Se disponen de las señales de la medición de las
corrientes de las tres fases de la ĺınea de alimentación
y por medio de la transformación del marco de
referencia (16) se obtienen los voltajes en el marco
de referencia śıncrono dq.

S4. Los voltajes de alimentación trifásica son sinusoida-
les y balanceados, suposición A3.

S5. Se dispone de la señal de medición de la tensión de
la carga vdc.

S6. Se dispone de la señal de la medición de la corriente
de la carga idc.

S7. El voltaje deseado en las terminales de la carga
vdcd es una función constante. Esta es mayor que
la amplitud de la tensión entre fases.

Por medio de la función de conmutación de los disposi-
tivos semiconductores de potencia, el objetivo de control
es lograr un seguimiento asintótico de la corriente de la
carga y un factor de potencia unitario en la alimentación
trifásica de corriente alterna, utilizando como retroali-
mentación las tres corrientes de fase de corriente alterna
y la corriente de la carga.

3.2 Controlador propuesto

La corriente deseada de la carga idcd se obtiene como

d

dt
idcd =

3

2Ll

(

−2

3
Rlidcd +

2

3
vdcd −Klel

)

, (22)

donde vdcd es definida de acuerdo a S7, el error de
corriente de la carga el es definido en (34d) y Kl es una
constante de proporcionalidad.

Las corrientes deseadas de ĺınea del sistema trifásico en el
marco de referencia dq son

iqd = 0, (23)

idd =
√
2Id, (24)

con Id es una amplitud deseada y se calcula como

d

dt
Id =

1√
2L

(√
2V −R

√
2Id −

(

vsd

2vs
+

1

2

)

vdcd

)

, (25)

donde vsd es

vsd = 2vs

[

1√
2Id

(

2

3
Cv̇dcd +

2

3
idcd +Kvev

)

− 1

2

]

. (26)

Asimismo, la función de conmutación se obtiene como
[

dd
dq

]

=

[

1√
2Id

(

2

3
Cv̇dcd +

2

3
idcd +Kvev

)

− 1

vdcd

√
2LωsId

]

. (27)

Las constantes Kv y Kl deben cumplir

Kv > 0, (28a)

Kl > 0. (28b)

Bajo estas condiciones, el sistema en lazo cerrado logra
que el factor de potencia de la ĺınea trifásica de alimen-
tación sea unitario, además la corriente de la carga tiene
un seguimiento asintótico.

4. SISTEMA EN LAZO CERRADO Y DISEÑO

4.1 Modelo rectificación trifásica y carga RL

Con la suposición de una carga de tipo RL en la malla
del lado derecho de la Figura 1, se tiene una ecuación
diferencial de primer orden como

Ll

d

dt
idc +Rlidc = vdc, (29)

donde Rl denota la resistencia y Ll a la inductancia,
ambas constantes de la carga, mientras que idc es la
corriente que circula por dicha carga cuando se tiene el
voltaje vdc en las terminales de ésta.
Las funciones (19), (20) y (29) se reescriben como

L
d

dt
idq + LωsJ idq +Ridq + ddqvdc = vdq, (30a)

2

3
C

d

dt
vdc +

2

3
idc − dT

dqidq = 0, (30b)

Ll

d

dt
idc +Rlidc − vdc = 0. (30c)

Se define al vector de estados z =
[

iTdq vdc idc
]T ∈ R

4 y

al vector de entrada q =
[

vT
dq 0 0

]T ∈ R
4. Las funciones

dadas en (30) conforman el sistema completo y se escriben
en forma compacta como

Dż+Rz+ Cz = q (31)

con las matrices D ∈ R
4x4 definida positiva, la matriz

R ∈ R
4x4 semidefinida positiva y la matriz C ∈ R

4x4

antisimétrica, se estructuran como

D =





LI2 02x1 02x1

01x2
2

3
C 0

01x2 0 2

3
Ll



 , (32a)

R =





RI2 02x1 02x1

01x2 0 0
01x2 0 2

3
Rl



 , (32b)

C =





LωsJ ddq 02x1

−dT
dq 0 2

3

01x2 − 2

3
0



 , (32c)

donde I2 es la matriz identidad de 2x2 y los sub́ındices en
las matrices de ceros indica el espacio al cual pertenecen
dichas matrices.

4.2 Modelo en lazo cerrado

El vector de error de estados e ∈ R
4 es

e = zd − z, (33)

donde zd =
[

iTdqd vdcd idcd
]T ∈ R

4 denota al vector de

estados deseados con idqd = [idd iqd]
T ∈ R

2 las corrientes
deseadas en el marco de referencia dq, idcd a la corriente
deseada de la carga y vdcd al voltaje deseado en las
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terminales del capacitor. En forma particular, cada error
se define como

ed = idd − id, (34a)

eq = iqd − iq, (34b)

ev = vdcd − vdc, (34c)

el = idcd − idc. (34d)
Considerando (33), el sistema dado en (31) se reescribe
en lazo cerrado como

Dėd +Red + Ced = Ψ, (35)

con un vector Ψ =
[

ΨT
dq Ψv Ψl

]T ∈ R
4 dado como

Ψ = −q+Dżd +Rzd + Czd. (36)

Las funciones Ψdq ∈ R
2, Ψv ∈ R y Ψl ∈ R, son

Ψdq = L
d

dt
idqd − vdq + (RI2 + LωsJ ) idqd + ddqvdcd,

(37a)

Ψv =
2

3
C

d

dt
vdcd +

2

3
idcd − dT

dqidqd, (37b)

Ψl =
2

3
Ll

d

dt
idcd +

2

3
Rlidcd −

2

3
vdcd. (37c)

La función dada en (37a) es conformada por

Ψd = −vd + L
d

dt
idd − Lωsiqd +Ridd + ddvdcd, (38a)

Ψq = −vq + L
d

dt
iqd + Lωsidd +Riqd + dqvdcd. (38b)

Con la suposición A3, considerando funciones cosenoida-
les con una amplitud

√
2V , las tensiones de las fuente de

alimentación trifásicas se tienen en un marco de referencia
dq como

vd =
√
2V cos (0) , (39a)

vq =
√
2V sin (0) . (39b)

Asimismo, de acuerdo a las suposiciones S1 y A3, se
tienen corrientes balanceados con un desfase respecto a
los voltajes un ángulo φ. Bajo la misma consideración que
las tensiones de alimentación y una amplitud de

√
2I, se

tiene que las corrientes en el marco de referencia dq son

id =
√
2I cos (φ) , (40a)

iq =
√
2I sin (φ) . (40b)

Cuando se realiza una rectificación desde una alimenta-
ción pura sinusoidal, la corriente que se demanda no es
sinusoidal ya que contiene armónicas. Existe una defi-
nición que se denomina factor de potencia fundamental
que evalúa de forma separada las condiciones de flujo
de potencia fundamental y es referida a la frecuencia
fundamental de la alimentación [IEEE, 2010]. Esta se
define como el cociente de la potencia activa fundamental
entre la potencia aparente lo que resulta en

fpf = cos (φf ) , (41)

donde φf es el ángulo entre las componentes fundamen-
tales de la tensión de alimentación y la corriente.
Uno de los requerimientos del presente trabajo es que, en
lazo cerrado se desarrolle un factor de potencia unitario
que de acuerdo con [IEEE, 2010] esto significa que se

tienen las mı́nimas pérdidas posible de ĺıneas para una
determinada potencia activa total suministrada. Con esto,
el ángulo φf de las corrientes deseadas respecto al voltaje
del marco de referencia dq debe de ser cero. Por lo tanto,
con lo antes mencionado, al observar (40), esta condición
impone que la corriente deseada iqd debe de ser cero, i.e.,
se tienen las condiciones dadas en (23) y (24).
Con el requisito del factor de potencia en la ĺınea trifásica
(23)-(24) aśı como la definición de la función de conmu-
tación dada en (21), las expresiones de Ψd, Ψq, Ψv y Ψl

dadas en (37b), (37c), (38a) y (38b), se reducen como

Ψd = L
√
2
d

dt
Id −

√
2V +R

√
2Id +

(

vsd

2vs
+

1

2

)

vdcd,

(42a)

Ψq = −0 + Lωs

√
2Id +

(

vsq

2vs
+

1

2

)

vdcd, (42b)

Ψv =
2

3
C

d

dt
vdcd +

2

3
idcd −

(

vsd

2vs
+

1

2

)√
2Id, (42c)

Ψl =
2

3
Ll

d

dt
idcd +

2

3
Rlidcd −

2

3
vdcd. (42d)

4.3 Diseño del controlador

La corriente deseada de la carga idcd se calcula de la forma
en que se propone en (22). Por lo tanto, sustituyendo ésta
en (42d) y simplificando se llega a

Ψl = −Klel. (43)
La amplitud de la corriente deseada de la ĺınea Id se
obtiene por medio de (25), por lo que al sustituir ésta en
la función Ψd dada en (42a) y simplificar, resulta última
como

Ψd = 0. (44)

El voltaje vsq, que se relaciona con el marco q de la función
de conmutación dq, se calcula como

vsq = −2vs

[

1

vdcd

(√
2LωsId

)

+
1

2

]

. (45)

Con esto último, al sustituir (45) en la función Ψq, dada
en (42b) y realizar manipulación algebraica, dicha función
se reduce a

Ψq = 0. (46)

El voltaje vsd, el cual se relaciona con la función de
conmutación en el marco d, se obtiene como se propone en
(26) y al sustituir ésta en (42c), realizando manipulación
algebraica se llega

Ψv = −Kvev. (47)
Los voltajes vsd y vsq, escritos en (26) y (45) respectiva-
mente, se utilizan para obtener las funciones de conmu-
tación ddq, los cuales están dados en (27). Estos a su vez,
se usan para encontrar los tiempos de encendidos tond y
tonq de los dispositivos de potencia, con la relación que se
tiene en (21).
La función Ψ, después del diseño del esquema de control
y considerar (43), (46), (47) y (44), se convierte en

Ψ = [01x2 Kv Kl]

[

edq
ev
el

]

. (48)

donde edq = [ed eq]
T ∈ R

2.
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4.4 Prueba de estabilidad

Sea una función cuadrática definida positiva dada como

He =
1

2
eTDe. (49)

Con las suposición S1, la matriz D es definida positiva,
por lo que He es una función positiva.
La derivada respecto al tiempo de (49) a lo largo de las
trayectorias del sistema en lazo cerrado (35) resulta como

Ḣe = eTΨ− eTRe− eTCe. (50)

Las matrices R y C, dadas en (32b) y (32c) y el vector
Ψ dado en (48) se sustituyen en (50), al simplificar ésta
última se reduce a

Ḣe = −eTRee. (51)

donde

Re =





RI2 02x1 02x1

01x2 Kv 0
01x2 0 2

3
Rl +Kl



 . (52)

Con la suposición S1 y si las constantes Kv y Kl cumplen
las condiciones dadas en (28), la matriz Re es definida

positiva lo que implica que la función Ḣe, dada en (51),
es negativa. Por lo tanto, el sistema en lazo cerrado tiene
una estabilidad asintótica.

5. CONCLUSIONES
En este escrito se presenta una propuesta de un esquema
para controlar de forma conjunta la generación de las
señales PWM de un convertidor trifásico AC-DC y la
corriente de una carga tipo RL, garantizando que el factor
de potencia de la ĺınea trifásica de alimentación al con-
vertidor sea unitario. Se justifica formalmente el diseño
del control, demostrando que se tiene una estabilidad
asintótica con todas las señales internas acotadas. Como
trabajo futuro se tiene planeado encontrar las condiciones
para asegurar una estabilidad exponencial del sistema
completo; utilizar la presente propuesta pero con otro tipo
de carga; aśı como implementar de forma f́ısica el control
propuesto en una plataforma de hardware de bajo costo,
para impulsar su uso a nivel industrial.
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