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Resumen

En el presente trabajo de investigación se desarrolla un control predictivo de corriente
de conjunto continuo aplicado a un motor de imánes permanentes, el cual se pretende
reduzca el costo computacional al ser implementado en un microcontrolador, mediante la
modi�cación de una función costo. Con este �n, también son implementadas las funciones
de Laguerre y reducir la complejidad computacional. Se realizan simulaciones para obtener
los primeros resultados y posteriormente, se construye el prototipo sobre el cual se validan
los algoritmos de control. Finalmente, los resultados presentados demuestran un uso seguro
de horizontes de predicción lejanos sin comprometer el desempeño del control.
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Capítulo 1

Introducción

1.1. Introducción

Los vehículos eléctricos (EV, del inglés, electric vehicle) han existido desde antes del
siglo XX. Fueron muy populares y se vendieron razonablemente bien hasta aproximada-
mente 1918. Sin embargo, el uso de vehículos eléctricos para el transporte se extinguió
a medida que el motor de combustión interna de gasolina mejoraba [1] . Para 1933, el
número de vehículos eléctricos se redujo a casi cero porque el EV era más lento y más
caro que su contraparte de combustión fósil. Las de�ciencias que hicieron que el vehículo
eléctrico perdiera su ventaja competitiva inicial aún no se han superado por completo [2].
Aunque ha habido avances similares en el almacenamiento de energía de la batería, la
evolución de los materiales y las tecnologías de producción proporcionan los medios para
lograr los objetivos optimistas del sistema de baterías.

Algunos factores que estimulan el nuevo desarrollo de EV son el costo de la energía, los
accionamientos eléctricos, la protección al medio ambiente y la consideración de que la
electricidad es superior a la gasolina ya que los vehículos eléctricos pueden reducir drásti-
camente la contaminación del aire en áreas urbanas congestionadas. Debido a la próxima
escasez de productos de gasolina, su costo y las limitaciones de suministro han alentado a
las personas a considerar los vehículos eléctricos como un medio de transporte alternativo.

La perspectiva para los vehículos eléctricos ha cambiado drásticamente en la década de

1
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1990; los principales fabricantes de automóviles han lanzado programas agresivos para de-
sarrollar vehículos eléctricos para su comercialización, las empresas de energía han lanzado
programas de infraestructura para vehículos eléctricos, y se lleva a cabo activamente una
intensa investigación y desarrollo de vehículos eléctricos �nanciada por agencias guberna-
mentales. El objetivo general del desarrollo de vehículos eléctricos es producir vehículos
eléctricos comercialmente viables a largo plazo, esto signi�ca que los vehículos eléctricos
deben proporcionar el alcance, el rendimiento, la comodidad personal, la operación segura
que actualmente esta disponible con las contrapartes de combustión interna y a un precio
competitivo.

De�niendo a los EV como un vehículo de carretera que incluye un sistema de propulsión
eléctrica [3], los EVs pueden incluir vehículos eléctricos de batería, vehículos eléctricos hí-
bridos y vehículos eléctricos de celda de combustible. La propulsión de un EV consiste
básicamente de una batería, un convertidor electrónico, un motor eléctrico y adicional-
mente, un sensor de velocidad y/o par [4]. La propulsión se ha obtenido tradicionalmente
a partir de máquinas de corriente continua convencionales. Sin embargo, la selección del
motor eléctrico es una tarea importante que requiere características especiales como alta
respuesta de par y e�ciencia, o bajo costo y mantenimiento. Hoy en día, los motores de
inducción de jaula de ardilla trifásicos y las máquinas de imanes permanentes son solu-
ciones más apropiadas debido a su robustez y mayor con�abilidad [5].

Algunos de los requisitos de los accionamientos electricos para EV se pueden resumir
en [5]:

Una alta densidad de potencia.

Un alto par a baja velocidad, así como una alta potencia a alta velocidad.

Un rango de velocidad amplio con región de potencia constante.

Una respuesta de par rápida.

Una alta e�ciencia en el amplio rango de velocidades.

Tamaño compacto, bajo peso y momento de inercia bajo.

Una alta �abilidad y robustez para diversas condiciones de funcionamiento.
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Un costo razonable.

Una tolerancia a fallos.

El accionamiento eléctrico es una parte fundamental de los vehículos eléctricos por lo que
a continuación se destacan los métodos de control utilizados en las máquinas de corriente
alterna (AC, del inglés, alternate current), iniciando con los conceptos básicos de control
vectorial. Este método de control y sus variantes, combinados con los avances tanto en
la electrónica de potencia como en sistemas de procesamiento digital, son los principales
responsables de un mayor uso de las máquinas de AC en aplicaciones dinámicas de alto
rendimiento [6].

Las aplicaciones de variadores de alto rendimiento generalmente requieren una respues-
ta de par rápida. Entre las ventajas de los variadores de frecuencia se incluyen robustez,
compacidad, economía y bajo mantenimiento [6]. Dichos controladores se basan en un
buen rendimiento en estado estable y pueden ofrecer un buen desempeño en estado tran-
sitorio.

El control de la máquina de AC de frecuencia variable se puede dividir en control esca-
lar y control vectorial. El control escalar utiliza como variables de control la magnitud y
frecuencia. El control vectorial modi�ca la orientación de las componentes ortogonales de
las variables controladas. Los métodos más populares en control vectorial son el control
directo de par (DTC, del inglés, direct torque control) y el control por campo orientado
(FOC, del inglés, �eld oriented control). El enfoque del FOC proporciona un desacople
del �ujo y del par similar al de un motor de corriente continua, donde la estrategia de
control es cancelar la componente relacionada con el �ujo para obtener una expresión
simpli�cada del par para un mejor control. Se requiere el conocimiento de la posición del
rotor, que típicamente se obtiene de un sensor para obtener la velocidad [7, 8]. El método
del DTC permite un control directo del �ujo y el par electromagnético de la máquina
eléctrica, por lo tanto, la estrategia de control consiste en elegir un vector de voltaje para
aplicar al inversor a partir del error del �ujo y la dirección de rotación del �ujo. Con esta
estrategia de control, la posición se estima a partir de las variables del estator [9, 10].

El control escalar se basa en relaciones de estado estacionario; normalmente sólo se con-
trolan la magnitud y la frecuencia, no la orientación de un vector espacial. Hacer que la
magnitud del voltaje terminal sea proporcional a la frecuencia da como resultado un �ujo
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del estator aproximadamente constante, lo cual es deseable para maximizar la capacidad
del motor. El esquema clásico V/F de frecuencia variable es un control escalar basado
en este principio, con un aumento de voltaje a baja frecuencia generalmente introducido
para contrarrestar el efecto mayor de la resistencia del estator a bajas velocidades [6]. El
control escalar, a menudo en bucle abierto, aparte del monitoreo de la corriente del estator
para la detección de fallas, proporciona un variador económico con buen comportamien-
to, pero los transitorios pueden no estar bien controlados. Las variantes más so�sticadas
pueden mejorar el comportamiento, quizás con un mejor manejo de las variaciones de los
parámetros, particularmente de la resistencia del estator. En [11] describen la evolución
de los métodos de control escalar más utilizados y su progresión al control vectorial.

En el control vectorial, la posición instantánea de los vectores espaciales de voltaje,
corriente y �ujo se controlan, lo que idealmente proporciona la orientación correcta tanto
en estado estable como durante los transitorios. Las transformaciones de coordenadas a
nuevas coordenadas de campo (trifásicas al marco de referencia del rotor d − q) son un
componente clave del control vectorial estándar, lo que proporciona una relación lineal
entre las variables de control y el par. Esto es ideal para el control de corriente mediante
conmutación de voltaje PWM. En el control vectorial generalmente se separa la corriente
en componentes de campo y que producen torque, esto resulta en un sistema perpen-
dicular que simpli�ca las relaciones entre las variables de la máquina. Después de las
transformaciones, el �ujo es una función del campo o de la corriente del eje d, el par es
proporcional a la corriente del eje q. Si el �ujo se establece y se puede mantener constante,
la respuesta del par puede ser controlada mediante la corriente de manera rápida y e�caz.
[6].

El FOC es la técnica más popular que permite el control dinámico de máquinas eléctri-
cas al desacoplar el �ujo del control de par [12]. El conocimiento exacto de los parámetros
del sistema de transmisión y un esquema de modulación dedicado son necesarios, mientras
que las limitaciones del sistema como la magnitud de la corriente del estator y la tensión
máxima alcanzable del inversor no se tienen en cuenta sistemáticamente durante el diseño
del controlador o la operación del variador. Esto limita el rendimiento y la e�ciencia al-
canzables del sistema de accionamiento, mientras que las aplicaciones emergentes exigen
una respuesta dinámica rápida bajo la satisfacción de las limitaciones del sistema.
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El control predictivo basado en modelo (MPC, del inglés, model predictive control),
también conocido como control de horizonte en retroceso, maneja inherentemente las res-
tricciones de entrada y estado al resolver un problema de control óptimo de tiempo �nito
restringido en cada instante de muestreo. Para una determinada clase de sistemas, fun-
ciones objetivas y restricciones, el problema de optimización resultante se puede resolver
previamente fuera de línea con el estado actual como parámetro. Esto hace que el enfoque
sea muy atractivo y e�caz para el control de sistemas eléctricos de potencia [13, 14] y
aplicaciones de alta frecuencia [15]. El MPC se ha considerado para el control directo de
velocidad de accionamientos eléctricos en [16, 17]. A pesar de que el MPC fue introducido
a �nales de 1980 [18, 19], su aplicación para el control de convertidores de potencia ha
tenido un gran auge a partir de las últimas dos décadas, esto se debe al desarrollo de
plataformas digitales más potentes que han permitido su implementación digital.

1.2. Estado del arte

En años recientes los vehículos eléctricos han ido ganando relevancia para hacer frente
a los desafíos medioambientales y como una solución ante la crisis energética actual [20],
por lo que se prevé que para años próximos, debido a los esfuerzos constantes en la inves-
tigación por mejorar los accionamientos eléctricos y las estrategias de control, se vea una
mayor aportación en este campo, llevando a los vehículos eléctricos a un plano principal
de interés [21]. A grandes rasgos, se dice que el sistema eléctrico de un vehículo eléctrico
esta constituido por un motor eléctrico, convertidores de potencia y elementos de trans-
misión. Actualmente, en la mayoría de las aplicaciones es posible encontrar convertidores
de potencia de 2 niveles o multinivel como parte del accionamiento eléctrico. Para la parte
de los motores eléctricos se cuenta con máquinas de inducción (IM, del inglés, induction
machine), motores síncronos de imanes permanentes (PMSM, del inglés, permanen mag-
net synchronous machine), o máquinas de reluctancia variable (SRM, del inglés, switched
reluctance machine) [22, 23, 24]. Entre las máquinas eléctricas mencionadas anteriormen-
te, la PMSM es una opción destacada para su implementación en vehículos eléctricos
[25, 26] debido a características como alta densidad de potencia, alta e�ciencia, estructu-
ra compacta, baja inercia del rotor, etc. Dependiendo de la con�guración de los imanes
permanentes dentro del motor se puede clasi�car a los motores síncronos de imanes per-
manentes en dos tipos de máquinas diferentes.
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El primer tipo corresponde al motor síncrono de imánes permanentes montados en
el interior (IPMSM, del inglés, interior permanen magnet synchronous machine), ésta
máquina posee una densidad de potencia mayor a la del motor síncrono de imánes per-
manentes montados en la super�cie (SMPMSM, del inglés, surface mounted permanen
magnet synchronous machine) que la han posicionado como una tecnología e�ciente para
vehículos eléctricos híbridos donde se requiere de una robustez en el par de carga y una
alta demanda del mismo [27]. El segundo tipo es la SM-PMSM esta máquina considera
una construcción más simple, menor inercia del rotor y una adecuación más simple de los
sistemas de control [28]. Por esta razón la SMPMSM puede encontrar en gran medida en
aplicaciones de vehículos eléctricos ligeros [29].

Con la �nalidad de obtener un rendimiento dinámico y en estado estable de la PMSM,
se han desarrollado métodos y técnicas de control como el FOC, el cual incorpora contro-
ladores PI convencionales, con modulación por ancho de pulso (PWM, del ingles, pulse
width modulation) [30, 31]. La calidad del FOC depende de los lazos de control interno y
externo, un inconveniente notable que surge de su aplicación es que el ancho de banda es
limitado conduciendo así a un desempeño no satisfactorio durante el estado transitorio.
[32].

De forma alternativa se propuso el DTC para mejorar el rendimiento de las maquinas
eléctricas en estado dinámico donde se necesitan necesitan respuestas transitorias rápidas
[33, 34]. El principio básico del DTC convencional es seleccionar los vectores de voltaje
óptimo a ser aplicados basándose en el signo de error entre el par y los valores estimados
del �ujo. [35]. Sin embargo, con este método se hacen presentes grandes rizos en el par y
en el �ujo [36]. Los métodos convencionales anteriormente descritos conllevan respuestas
limitadas en el desempeño de la PMSM por lo que esto ha sido motivo para el desarrollo
de diversos tipos de controladores incluyendo modos deslizantes [37], control difuso [38],
control por backstepping [39] y control deadbeat [40].

En años recientes, se han desarrollado algunos enfoques de control MPC para mejorar
el desempeño del control aplicado en convertidores de potencia [41]. Basado en el modelo
matemático del sistema el MPC realiza una predicción del comportamiento futuro del
sistema. La trayectoria de control óptima se obtiene mediante criterios de optimización
de�nidos previamente. El MPC presenta varias ventajas, es fácil de aplicar debido a su a



1.2 Estado del arte 7

sus conceptos intuitivos, es capaz de manejar sistemas multivariable, y las restricciones a
las cual se encuentra sujeto el sistema, son consideradas como parte del diseño de control,
además, es capaz de manejar no linealidades.

Cuando el MPC es aplicado a accionamientos eléctricos se puede clasi�car en dos cate-
gorías [42, 43, 44]: Control predictivo basado en modelo de conjunto continuo (CCS-MPC,
del inglés, Continuous control set model predictive control) y control predictivo basado
en modelo de conjunto �nito (FCS-MPC, del inglés, Finite control set model predictive
control).

En el enfoque del CCS-MPC, el algoritmo de control se basa en la predicción de las
variables de estado de acuerdo al modelo discreto del sistema. Las variables de estado
predecidas son usadas en la función costo, la cual es evaluada a lo largo de un horizonte
de predicción y así se obtiene el vector de control de acciones futuras. Solo la primer
acción de control es aplicada al sistema para obtener un ciclo de trabajo continuo, el cual
es aplicado a través de un modulador PWM.

En el enfoque del FCS-MPC, junto con el DTC se clasi�can como estrategias de control
directas para accionamientos eléctricos [44] y al igual que el CCS-MPC, se realiza una
predicción de las variables de la máquina con base en el modelo matemático de la planta
para una longitud del horizonte de predicción deseada con respecto a todos los vectores
de voltaje factibles que pueda ofrecer el inversor [45]. La selección del voltaje óptimo se
logra mediante una función costo prede�nida. Dado que los vectores de voltaje del in-
versor son discretos, los vectores de voltaje óptimo son de la misma naturaleza, lo que
hace que los valores de salida sean aleatorios y discontinuos conduciendo así a frecuencias
de conmutación variables. Con base en algunas estrategias de subdivisión o re�namiento
de los vectores de voltaje, el número de vectores de voltaje factibles para la predicción
y la función costo se pueden ampliar para generar vectores de voltaje continuos o cuasi-
continuos que se puedan aplicar a través de un PWM [46].

Los enfoques comunes de control predictivo basados en modelo utilizados para el segui-
miento de la referencia en la electrónica de potencia se caracterizan por tener una alta
complejidad computacional al resolver el problema de control óptimo para horizontes de
predicción lejanos. Dado que el horizonte de predicción lejano es necesario para garanti-



8 1.2 Estado del arte

zar la estabilidad y un buen rendimiento en lazo cerrado [47], el MPC se vuelve complejo
para aplicaciones en tiempo real. Como consecuencia, en los casos en donde se considera
un seguimiento de referencia de las corrientes a ser aplicadas al convertidor, el horizonte
de predicción se restringe a uno [48]. A pesar de los intentos por superar la complejidad
computacional para sistemas no lineales en electrónica de potencia, el problema de im-
plementar estos algoritmos permanece abierto.

Técnicas introducidas en [49, 50] reducen la carga computacional al aumentar el horizon-
te de predicción. En [51, 52] el problema de optimización se formula como un problema
de mínimos cuadrados enteros y se le da solución aplicando un algoritmo de rami�ca-
ción y poda generando la secuencia de control óptima. En [53] el método implementado
disminuyó el costo computacional mediante la decodi�cación de esfera. Sin embargo, la
complejidad sigue siendo exponencial en la longitud del horizonte de predicción. En [51]
se presenta un método bajo el cual se aumenta el sistema para estimar la frecuencia de
conmutación y se resuelve el problema de optimización mediante programación dinámica
aproximada.

Un enfoque con una matemática menos profunda consiste en la ponderación exponen-
cial de datos el cual se ha utilizado en [54] para producir márgenes de estabilidad en
reguladores lineales. Posteriormente, esta idea fue extendida en [55] para el diseño del
control predictivo generalizado (GPC, del inglés, generalized predictive control). La idea
de la ponderación exponencial es fácil de usar y proporciona un parámetro de ajuste en
el desempeño del sistema controlado. En [56] se sugiere una ponderación exponencial de-
creciente en la función costo con el objetivo de mejorar la estabilidad numérica de los
algoritmos basados en MPC que contienen integradores. Los resultados muestran que el
número de condición de la matriz utilizada en el proceso de optimización se reduce si se
usa un factor de ponderación que disminuye exponencialmente en el diseño. Aunque la
estabilidad en lazo cerrado no se establece con el uso de este factor, estudios de simula-
ciones muestran que con un uso modesto de la ponderación y el uso adecuado de otros
parámetros de ajuste, se puede lograr la estabilidad en lazo cerrado.

Para las estrategias de control basado en MPC aplicados a convertidores de potencia
se toma como base el modelo discreto del motor en cuestión para posteriormente elegir el
vector de voltaje óptimo de acuerdo con los resultados de la predicción. Por lo tanto, el
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rendimiento del sistema de control se ve signi�cativamente afectado por la precisión de la
predicción. En términos generales existen 4 factores principales que pueden in�uir en la
precisión de la predicción del modelo, los cuales se describen a continuación:

El primer factor es el método de discretización para obtener el modelo de predicción
del motor a partir de las ecuaciones diferenciales continuas que describen la dinámica del
motor. Es bien sabido que existen varios métodos de aproximación para ecuaciones dife-
renciales [57]. En el campo de control de motores el método de aproximación directa de
Euler se usa ampliamente para obtener el modelo discreto del motor debido a su simplici-
dad y baja carga computacional para aplicaciones de predicción [58, 59]. En [60] se hace
uso de una aproximación implícita de Tustin y se combina con el método de Euler hacia
adelante, mientras que en [61] se utiliza la expansión en series de Taylor de segundo orden.

El segundo factor es el tiempo de muestreo, el cual se encuentra estrictamente rela-
cionado con el rendimiento de control. En general cuanto más pequeño es el periodo de
muestreo se cuenta con una mejor predicción del modelo y mejor será el rendimiento del
control en estado estable, esto ha sido demostrado empíricamente mediante los resultados
experimentales presentados en [45, 62]. En particular cuando las variables del sistema y
las entradas cambian rápidamente, un tiempo de muestreo largo no puede responder inme-
diatamente y puede producir grandes errores de seguimiento [61]. Sin embargo, el tiempo
de muestreo no puede reducirse inde�nidamente debido a las limitaciones del hardware.

El tercer factor es el desajuste de parámetros entre la predicción del modelo y el motor
real. Debido a la inexactitud de las mediciones, parámetros del modelo predecido pueden
no ser los mismos que los valores reales. Además, los parámetros del motor también cam-
bian según la saturación magnética y la temperatura [63]. Tales desajustes de parámetros
pueden traer diferente grado de error en la predicción lo que puede conducir a una se-
lección incorrecta del vector de voltaje óptimo y deteriorar el rendimiento del control del
sistema. Muchos artículos publicados han propuesto métodos para resolver este problema,
incluido el diseño de un algoritmo de predicción sin modelo [64, 65], la identi�cación de
parámetros en línea [66, 67] y la construcción de observadores para estimar la in�uencia
de las desviaciones de los parámetros [68, 69, 70].

Por último, la aplicación de horizontes de predicción lejanos resulta en un costo compu-
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tacional elevado, ocasionando que la implementación en un sistema embebido se vuelva
una tarea complicada. Sin embargo, las predicciones lejanas ayudan a asegurar la esta-
bilidad del control, por lo que es necesario encontrar un balance entre el valor máximo
con el que se puede de�nir el horizonte de predicción y la capacidad de procesamiento del
sistema digital.

En resumen el deterioro del desempeño del sistema de control se debe a errores en la
predicción del modelo, ya que el modelo real puede ser inexacto debido a desajustes en los
parámetros por razones de tolerancia, de producción en masa, o desviaciones de paráme-
tros operativos por saturación magnética o impactos térmicos. Ignorar efectos secundarios
por simpli�cación de impactos numéricos debido a errores de distribución son otros fac-
tores de perturbación importantes [71, 72]. Además, la no linealidad del inversor provoca
desviaciones entre la referencia y la tensión de salida real [73, 74].

Si estás perturbaciones o incertidumbres no se abordan adecuadamente en el proceso
de diseño del MPC el rendimiento del control se deteriorará durante los transitorios y es
muy probable que se produzcan errores en estado estable. En la literatura se ha estudiado
ampliamente el efecto de las perturbaciones sobre los sistemas de control, para los enfo-
ques MPC aplicado a la electrónica de potencia no ha sido la excepción. En los enfoques
donde se hace uso de controladores basados en MPC en cascada con controladores de
velocidad [75, 76], el no compensar apropiadamente las perturbaciones e incertidumbres,
puede llevar al deterioro en el desempeño del control, por ello, es necesario contrarrestar
su efecto.

1.3. Planteamiento del problema

Recientemente los vehículos eléctricos ligeros (LEV, del inglés, light electric vehicles)
tales como bicicletas eléctricas, scooters eléctricos, LEV de tres ruedas, etc. Han llamado
la atención de la industria a causa de su baja emisión de gases invernadero y mayor e�-
ciencia en movilidad. Los LEV tradicionalmente utilizan un motor de CD y para ello, la
PMSM se ha posicionado como una alternativa de implementación, lo que ha motivado el
desarrollo de métodos de control para mejorar las características par-velocidad y obtener
un mejor rango operativo y mejor e�ciencia.
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Uno de los motivos por el cual el desempeño de la PMSM puede verse afectado es causa-
do por el tiempo de ejecución de los algoritmos de control, encaminando la investigación
de la presente tesis al desarrollo de una técnica de control predictivo que reduzca el cos-
to computacional, sin comprometer el desempeño del control ni el de la máquina eléctrica.

La técnica de control que se implementó en este trabajo de investigación consistió en
el diseño de un control predictivo basado en modelo de conjunto continuo CCS-MPC,
mediante el cual se controlan las corrientes del estator de la PMSM en cascada con un
control de velocidad, esto se realizó siguiendo el enfoque clásico del FOC. Debido a la
alta cantidad de operaciones que conlleva la implementación del control CCS-MPC en un
sistema digital, se introdujo una función costo ponderada exponencialmente, con el �n de
reducir dicho costo computacional.

1.4. Justi�cación

En años recientes ha ido en aumento el interés por el desarrollo de LEVs como una solu-
ción ante las altas emisiones de los vehículos de combustión interna y también para hacer
frente ante los problemas de trá�co en las grandes ciudades. Algunas de las aplicaciones
en donde se han encontrado los LEV son transporte de turistas, entrega de mercancías
ligeras, etc. En cuanto a la investigación se re�ere, se han centrado esfuerzos por hacer que
los LEV tengan mayor autonomía, desarrollando nuevos dispositivos de almacenamiento
de energía eléctrica, carga rápida y e�ciente de los bancos de baterías, e implementación
de motores eléctricos. Diversas técnicas y métodos desarrollados se han aplicado a motores
eléctricos mejorando el desempeño de estos aprovechando al máximo sus características.
No obstante el reto es diseñar e implementar controles que nos permitan obtener la mayor
e�ciencia del sistema eléctrico de acuerdo a la tarea que este realice.

Una de las técnicas que se ha investigado y aplicado con éxito en accionamientos y
motores eléctricos es el MPC, el cual es conocido por sus bene�cios en relación a los
problemas de control óptimo. Sin embargo, debido al alto costo computacional, la apli-
cación del MPC se limitaba solo a sistemas con una respuesta dinámica lenta, aunque
actualmente es posible su implementación en sistemas con dinámicas rápidas a causa de
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la creciente capacidad de los dispositivos de procesamiento digital, lo que lo hace una
técnica de control atractiva para ser implementada en vehículos eléctricos que exigen un
funcionamiento e�ciente. Las estrategias basadas en MPC son de especial interés para su
aplicación en máquinas eléctricas, ya que a partir de estas estrategias de control es posible
obtener un seguimiento rápido y preciso en las variables controladas.

En máquinas eléctricas donde se implementa el control por campo orientado, existe
básicamente una estructura en cascada que incorpora al control de velocidad y al control
de corriente, estos lazos de control generalmente utilizan controladores clásicos del tipo
proporcional integral (PI, del inglés, proportional integral), lo cual trae consigo un proble-
ma de limitación en la respuesta dinámica. El lazo interno es generalmente diseñado para
obtener una dinámica rápida que resulte en un comportamiento aceptable en el sistema.
Por lo anterior, es necesario llevar a la práctica controladores de alto desempeño para
regular los lazos de control internos. Una alternativa consiste en la implementación de
controladores predictivos [77].

El CCS-MPC se ha aplicado con éxito en diversos sistemas para los cuales se ha tenido
la necesidad de mejorar su rendimiento y robustez, el caso de las máquinas eléctricas no
ha sido la excepción. Al reemplazar los lazos de los controladores PI, se obtiene ahora una
estrategia de control por campo orientado que toma en cuenta las limitaciones del siste-
ma (restricciones) a través de la función costo. Mediante la implementación de un función
costo ponderada exponencialmente propuesta, se reduce signi�cativamente la complejidad
computacional, permitiendo que el desempeño del dispositivo de procesamiento digital no
se vea afectado, aunado a poder emplear horizontes de predicción lejanos de forma segura.

Debido a todas estas características es que para el desarrollo de la presente tesis se
ha elegido el CCS-MPC como una técnica adecuada para el control de la PMSM y por
consiguiente obtener un desempeño aceptable en el vehículo eléctrico. No obstante también
se presentan algunas di�cultades en la implementación, las cuales se proporcionan en la
Tabla 1.1 en forma de cuadro comparativo con la mención de algunas otras ventajas no
citadas anteriormente.
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Ventajas Desventajas

Control multivariable Mayor complejidad que el controlador
PI

Consideración de las limitaciones del
sistema

Necesidad de un modelo matemático
bien fundamentado

Distorsión armónica baja Costo computacional elevado
Manejo de no linealidades Baja robustez ante variaciones en los

parámetros

Tabla 1.1: Ventajas y desventajas generales de la implementación de esquemas basados en MPC.

1.5. Objetivo general

Diseñar e implementar un control de corriente mediante un esquema de control predic-
tivo basado en modelo de conjunto continuo que incorpore una función costo ponderada
exponencialmente que logre reducir el costo computacional para un motor síncrono de
imánes permanentes.

1.5.1. Objetivos especí�cos

Investigar e implementar el método de modulación por vectores espaciales por medio
de la plataforma de simulación Matlab/Simulink para el arranque en lazo abierto
de un motor síncrono de imánes permanentes.

Desarrollar el control predictivo basado en modelo aplicado a un motor síncrono de
imánes permanentes, para su implementación en una simulación.

Implementar una función costo ponderada exponencialmente y realizar comparativas
con el esquema clásico del control predictivo basado en modelo.

Poner en marcha la plataforma experimental para la veri�cación experimental del
algoritmo propuesto.

Implementar el esquema de control propuesto mediante el uso de microcontroladores
para garantizar su correcto funcionamiento.
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1.6. Hipótesis

El diseño de un control predictivo basado en modelo de conjunto continuo con función
costo exponencial aplicado a un motor síncrono de imánes permanentes se verá signi�ca-
tivamente reducido en complejidad computacional y permitirá un desempeño adecuado
de la máquina eléctrica. A su vez, el control implementado será capaz de mitigar el efecto
de perturbaciones externas.

1.7. Metodología

Para llevar a cabo el desarrollo de la presente investigación es conveniente visualizar
dos parte importantes las cuales se exponen a continuación:

Primera parte:

Simulación mediante Matlab/Simulink del control en lazo abierto del motor síncrono
de imánes permanentes.

Simulación en lazo cerrado mediante controladores clásicos del tipo PI.

Introducción al control predictivo basado en modelo con simulación como ejemplo.

Segunda parte:

Desarrollo del control predictivo con restricciones y función costo ponderada expo-
nencialmente.

Traslado de los algoritmos desarrollados a un sistema digital.

Implementación en plataforma experimental y obtención de resultados experimen-
tales.



Capítulo 2

Fundamentos Teóricos

2.1. Fasor espacial

La teoría de fasores fue desarrollada durante el siglo XX [78, 79, 80] y constituye una
herramienta para describir las ecuaciones que determinan el comportamiento de una má-
quina de AC. El estudio de máquinas eléctricas requiere del conocimiento de ciertas mag-
nitudes las cuales están espacialmente distribuidas (corrientes, voltajes, y �ujos electro-
magnéticos ) por lo que la representación mediante fasores espaciales es la adecuada para
esta tarea [79].

Por de�nición, un vector espacial es un segmento orientado en un plano complejo que
caracteriza en cada momento la distribución espacial de las magnitudes de las compo-
nentes trifásicas, siempre que esta distribución sea sinusoidal. El fasor siempre apunta
al punto máximo de la onda y su módulo es igual a la amplitud de la onda. Tanto la
amplitud como la velocidad de la onda pueden variar de forma arbitraria [79].

Las ventajas de usar fasores para la representación de las variables del modelo mate-
mático de la PMSM son diversas, entre ellas conocer la ubicación espacial y temporal
de las variables físicas. Del mismo modo, el uso de fasores para describir la dinámica de
máquinas de AC no está restringido al análisis en estado estacionario, sino que también
permite realizar el análisis de las variables durante el estado transitorio [81]. Así, con este
método un sistema trifásico representado en un marco de referencia arbitrario puede ser
representado mediante el fasor resultante de las variables físicas, en el caso de máquinas

15
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Figura 2.1: Representación grá�ca del fasor espacial de corriente.

de AC: corrientes, voltajes, y �ujos magnéticos.

Para el caso de las corrientes del estator, isu, isv e isw representan los valores instantáneos
de la corrientes en las fases del estator U , V , W , respectivamente. El fasor espacial de
corriente de estator is resultante, se de�ne mediante:

is =
2

3
· [isu + isv + isw] =

2

3
·
[
isu + a · isv + a2 · isw

]
(2.1)

donde

a = ej·
2π
3 = −1

2
+ j ·

√
3

2
(2.2)

La constante 2/3 de�ne la distribución de la densidad total de las corrientes de un
devanado trifásico. Se puede notar que en las ecuaciones (2.1) y (2.2) las constantes
a y a2 corresponden a la dirección de los fasores espaciales de las corrientes isv e isw
respectivamente. La orientación espacial corresponde a cada una de las inductancias del
estator de la PMSM, por lo tanto se mantiene constante. En el caso de la magnitud, ésta
varía de acuerdo al tiempo. Finalmente, el fasor resultante es producto de las variaciones
de la magnitud de los fasores de cada una de las variables de las fases U , V y W [81].



2.2 Transformaciones de marco de referencia 17

2.2. Transformaciones de marco de referencia

Debido a que el análisis de un sistema trifásico suele ser complejo, es necesario, hacer
uso de una representación simple que nos permita obtener un modelo matemático válido,
dicha representación corresponde al fasor espacial. La complejidad proviene de que tanto
las magnitudes de voltaje, corriente y �ujo magnético varían de acuerdo a la operación de
la máquina. Para el análisis de una máquina eléctrica, las transformaciones de marco de
referencia constituyen una metodología apropiada, pues de esta forma, no solo es posible
simpli�car las ecuaciones que describen su comportamiento, sino también el diseño del
control.

En un sistema trifásico balanceado las resistencias e inductancias para cada una de
las fases U , V y W son iguales, se suele encontrar conexiones en tipo delta y estrella
manteniendo un punto neutral aislado y que cumple con la siguiente relación:

isu + isv + isw = 0 (2.3)

Dado que el fasor espacial es una función compleja que depende del tiempo, es posible
expresarlo en sus componentes real e imaginaria en un plano complejo, donde la magnitud
y el ángulo varían en relación a:

is(t) = is(t) · ejε(t) (2.4)

Uno de los marcos de referencia más utilizados para expresar el fasor espacial de co-
rriente consiste en alinear el eje real con uno de los devanados del estator de la PMSM,
comúnmente con el devanado U , como se observa en la Figura 2.1. A este marco de referen-
cia supuesto se lo conoce como marco de referencia del estator y al eje real e imaginario
se les denomina alfa y beta (α − β) respectivamente. Así, el fasor de corriente puede
escribirse como:

is =
2

3
·
[
isu + a · isv + a2 · isw

]
= isα + j · isβ (2.5)

Para obtener el valor de la componente real isα, tomamos la ecuación (2.5)
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isα = Re {is}

isα = Re

{
2

3
·
[
isu + a · isv + a2 · isw

]}
isα = Re

{
2

3
·

[
isu +

(
−1

2
+ j

√
3

2

)
· isv +

(
−1

2
− j

√
3

2

)
· isw

]}

isα =
2

3

[
isu −

1

2
(isv + isw)

]
(2.6)

De forma similar se obtiene el valor de la componente imaginaria:

isβ = Im {is}

isβ = Im

{
2

3
·
[
isu + a · isv + a2 · isw

]}
isβ = Im

{
2

3
·

[
isu +

(
−1

2
+ j

√
3

2

)
· isv +

(
−1

2
− j

√
3

2

)
· isw

]}

isβ =
2

3

[√
3

2
· isv −

√
3

2
· isw

]
(2.7)

De esta forma, la transformación del sistema trifásico (U , V , W ) a un sistema bifásico
equivalente es conocida como transformación de Clark [82]. Las componentes del fasor
sobre los ejes U , V y W pueden ser obtenidas mediante:

isa = Re {is} = isα

isb = Re
{
is · a−1

}
= −1

2
· isα +

√
3

2
· isβ

isc = Re
{
is · a−2

}
= −1

2
· isα −

√
3

2
· isβ

(2.8)

Además del marco de referencia estacionario asociado al estator, las ecuaciones del fasor
espacial descrito en el plano α−β, se pueden formular en un marco de referencia giratorio
como se muestra en la Figura 2.2. A este nuevo marco de referencia se le denomina del
rotor (d − q), donde el eje q representa el eje de cuadratura y el eje d representa el eje
directo. Esta transformación consiste en alinear el eje d con el rotor de la PMSM, for-
mándose así, un ángulo γ(t) entre la componente real del marco de referencia del rotor d
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Figura 2.2: Transformación del fasor espacial de corriente del marco de referencia del estator

(α− β) al marco de referencia del rotor (d− q).

y la componente real del marco de referencia del estator α. A esta transformación se le
conoce como transformación de Park [82].

Mediante la Figura 2.2 se pueden observar las siguientes relaciones: isα+j ·isβ = is ·ejε e
isd+j ·isq = is ·ej(ε−γ). Por lo que es posible transformar el marco de referencia estacionario
α− β en el marco de referencia rotacional d− q mediante:

isα + j · isβ = (isd + j · isq) · ejγ

isα + j · isβ = (isd + j · isq) · (cos(γ) + j · sin(γ))
isα + j · isβ = (isd · cos(γ)− isq · sin(γ)) + j · (isd · sin(γ) + isq · cos(γ))

(2.9)

e inversamente como:

isd + j · isq = (isα + j · isβ) · e−jγ (2.10)

Es posible escribir la transformación de Park en forma matricial como sigue:[
isd

isq

]
=

[
cos(γ) sin(γ)

− sin(γ) cos(γ)

][
isα

isβ

]
(2.11)

La transformación inversa de Park se expresa mediante:[
isα

isβ

]
=

[
cos(γ) − sin(γ)

sin(γ) cos(γ)

][
isd

isq

]
(2.12)



20 2.3 Modelo matemático de la PMSM

Figura 2.3: Transformaciones de marco de referencia.

En la Figura 2.3 se presenta un esquema general del proceso de transformación de
marco de referencia de un sistema trifásico, pasando por las transformaciones de Clarke
y de Park.

2.3. Modelo matemático de la PMSM

La dinámica de la PMSM puede ser caracterizada mediante los marcos de referencia
introducidos previamente. Para este determinado caso de estudio, nos interesa el modelo
matemático en el marco de referencia del rotor (d − q). Para realizar dicho modelo es
conveniente tomar en cuenta las siguientes consideraciones [83]:

Se asume que la PMSM bajo estudio es una máquina de dos polos, la extensión
a una máquina con más polos es considerada mediante el número de polos en las
siguientes ecuaciones.

El estator de la PMSM es un devanado trifásico distribuido simétricamente.

El estator de la PMSM está conectado en forma de estrella con punto neutro aislado.

Las corrientes parásitas, el efecto pelicular, y las pérdidas del núcleo son desprecia-
dos.
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La resistencia e inductancia se consideran constantes.

La in�uencia de la temperatura en los parámetros de la PMSM, así como en la
desmagnetización de los imanes del rotor no es considerada.

Los armónicos de alto orden en el campo del entrehierro son despreciados y solo se
considera la onda fundamental.

2.3.1. Modelo matemático de la PMSM en el marco de referencia

del rotor (d− q)

Al aplicar la transformación de Park se realiza un cambio de marco de referencia donde
las variables asociadas con el estator de la PMSM (voltaje, corriente y �ujo magnético) se
sustituyen por variables correspondientes a un devanado hipotético que gira en sincronía
con el rotor (ver la Figura 2.4), en donde la resistencia e inductancia no presentan variación
respecto al tiempo. El modelo matemático es descrito mediante ecuaciones diferenciales
en el marco de referencia (d− q) mediante las siguientes expresiones [84]:

usd = Rs · isd + d
dt
ψsd − we · ψsq

usq = Rs · isq + d
dt
ψsq + we · ψsd

(2.13)

donde

ψsd = Lsd · isd + ψPM

ψsq = Lsq · isq
(2.14)

En (2.14) Lsd y Lsq corresponden al valor de las inductancias en los ejes d y q respec-
tivamente, isd e isq corresponden a las corrientes, mientras que ψsd y ψsq son los �ujos
electromagnéticos, y ψPM es el �ujo magnético de los imánes permanentes. Reemplazando
ψsd y ψsq en las ecuaciones dadas en (2.13) se obtiene:

usd = Rs · isd + Lsd
d

dt
isd − ωe · Lsq · isq

usq = Rs · isq + Lsq
d

dt
isq + ωe (Lsd · isd + ψPM)

(2.15)

dondeRs es la resistencia para ambos ejes d y q, ωe es la velocidad angular del rotor, usd y
usq es el voltaje del estator en el eje d y q. La ecuación que describe el par electromagnético
Me esta dada por:
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Figura 2.4: Esquema simpli�cado del devanado del modelo matemático de la PMSM en el marco

de referencia d− q.

Me =
3

2
p (ψsd · isq − ψsq · isd) (2.16)

Donde p corresponde al número de par de polos. Sustituyendo ψsd y ψsq en la ecuación
(2.16) se obtiene:

Me =
3

2
p (ψPM · isq + isd · isq (Lsd − Lsq)) (2.17)

La variación de la reluctancia entre el eje directo d y el eje de cuadratura q es bastante
pequeño para máquinas de imánes montados en la super�cie del rotor. En consecuencia,
existe muy poca variación (menos del 10%) entre las inductancias de los ejes d y q [26].
Por ello, se considera Lsd = Lsq simpli�cando la ecuación (2.17) como se muestra a
continuación:

Me =
3

2
p (ψPM · isq) (2.18)
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2.4. Inversor trifásico de voltaje (VSI)

El dispositivo que se encarga de suministrar de voltaje a la PMSM es un convertidor
electrónico de potencia. Debido a que la máquina eléctrica necesita un voltaje trifásico
para operar, es necesario utilizar un inversor trifásico de voltaje, el cual le permite modi�-
car la velocidad angular de la PMSM al variar la frecuencia de las corrientes que circulan
a través del estator.

Los componentes principales del inversor son los transistores encargados de realizar una
conmutación controlada y de esta forma regular el suministro de energía a la PMSM.
Como es posible ver en la Figura 2.5, se cuenta con 6 transistores de efecto de campo
metal-oxido-semiconductor (MOSFET, del inglés, metal-oxide-semiconductor �eld-e�ect
transistor) dispuestos en dos niveles identi�cados como Su+, Sv+, Sw+ para el nivel su-
perior y Su−, Sv−, Sw− para el nivel inferior. Estos dispositivos se encuentran conectados
en con�guración de medio puente de donde se conecta a cada uno de ellos una respectiva
fase de la PMSM.

El voltaje proveniente de la batería de CD circula a través de los MOSFET, los cuales
mediante una secuencia de conmutación adecuada, convierten el voltaje de la fuente en
voltaje de CA permitiendo así el accionamiento de la PMSM.

2.4.1. Principio de operación

A través de la topología de la Figura 2.5 se pueden identi�car 8 estados de conmutación
de los transistores para cada nivel del inversor trifásico de voltaje (VSI, del inglés, voltage
source inverter). Los transistores actúan como interruptores controlados, por lo que las
regiones de operación a considerar son las de corte y saturación, la primera correspon-
diente al estado lógico �0� y la segunda al estado lógico �1� respectivamente. Un circuito
es el encargado de generar la secuencia de conmutación controlada activando así cada
MOSFET a través de la compuerta (gate) haciendo que este entre en la región de satu-
ración conduciendo voltaje entre las terminales de la fuente (source) y el drenaje (drain),
cada MOSFET opera de manera individual. Es importante señalar que la operación de los
transistores es complementaria, es decir, si un transistor en el nivel superior se encuentra
en la región de saturación, su correspondiente en el nivel inferior se encuentra entonces
en la región de corte, para ejempli�car esta situación véase la Figura 2.5.
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Figura 2.5: Topología del inversor trifásico de voltaje.

Por cada estado de conmutación se genera un vector espacial de voltaje (VSV, del in-
glés, voltage space vector) de los cuales a seis de ellos se les denominan vectores espaciales
de voltaje activos (AVSV, del inglés, active voltage space vector) denotados por U1, U2,
U3, U4, U5, U6; y a los dos restantes se les denomina como vectores espaciales de voltaje
nulos (ZVSV, del inglés, zero voltage space vector) denotados por U0, U7. Los AVSV y
los ZVSV (también llamados vectores activos y vectores nulos respectivamente) tienen
una representación en el marco de referencia (α − β) generando lo que se conoce como
hexágono de tensiones mostrado en la Figura 2.6. Los vectores activos dividen al plano
complejo en 6 sectores, ubicándose cada vector a π/3 rad.

El voltaje generado uv mediante cada VSV puede ser determinado mediante la siguiente
expresión:

uv =

{
2
3
UCD · ej(v−1)π

3 para v = 1, 2, · · · , 6
0 para v = 0, 7

(2.19)

Donde UCD es el voltaje de la batería de CD y v identi�ca al VSV. Las componentes
ortogonales en el marco de referencia (α−β) para cada VSV se presentan en la Tabla 2.1
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Figura 2.6: Ubicación en el marco de referencia (α− β) de los AVSV y los ZVSV.

VSV U0 U1 U2 U3 U4 U5 U6 U7

Estado de conmutación 000 100 110 010 011 001 101 111
uα/UCD 0 2

3
1
3

−1
3

−2
3

−1
3

1
3

0

uβ/UCD 0 0 1√
3

1√
3

0 − 1√
3

− 1√
3

0

Tabla 2.1: Componentes ortogonales en el plano (α− β) para cada VSV.

2.5. Modulación por vectores espaciales (SVM)

La modulación por vectores espaciales (SVM, del inglés, space vector modulation) pro-
puesta por primera vez en [85] y [86], es una técnica de PWM muy popular hoy en día
debido a su simplicidad y a sus características de operación, ya que nos permiten apro-
vechar el máximo de voltaje y reducir las pérdidas por conmutación operando a una
frecuencia constante. Dicha técnica consiste en considerar al VSI como una sola unidad,
partiendo del hecho de que un sólo VSV es capaz de representar al fasor trifásico del
sistema balanceado.
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Se requiere que mediante la SVM se genere un vector U⃗(t) eligiendo adecuadamente los
estados de los transistores durante un tiempo determinado en cada secuencia de conmu-
tación. Para obtener la frecuencia de conmutación mínima de cada transistor del VSI, es
necesario organizar la secuencia de conmutación de tal manera que la transición de un
estado al siguiente se realice conmutando solo un transistor del VSI [85].

El voltaje instantáneo de salida U⃗(t) se puede obtener mediante la siguiente expresión:

U⃗(t) =
T0
Ts
U⃗0 +

T1
Ts
U⃗1 + . . .+

T7
Ts
U⃗7 (2.20)

donde T0, T1, . . . , T7 ≥ 0 son los tiempos de activación de cada uno de los VSV y
T0 + T1+, . . . ,+T7 = Ts donde Ts corresponde al tiempo de muestreo.

De la ecuación (2.20) es posible obtener un número in�nito de combinaciones para U⃗(t).
Sin embargo, para reducir el número de acciones de conmutación y hacer un uso completo
del tiempo de activación para los VSV, el vector se divide comúnmente en los dos AVSV
adyacentes más cercanos y los ZVSV U⃗0 y U⃗7 en un sector arbitrario. Por ejemplo, en el
Sector 1, para un periodo de muestreo, el vector U⃗ puede ser expresado como [87]:

U⃗(t) =
T1
Ts
U⃗1 +

T2
Ts
U⃗2 +

T7
Ts
U⃗7 +

T0
Ts
U⃗0 (2.21)

donde Ts − T1 − T2 = T0 + T7 ≥ 0, T0 ≥ 0 y T7 ≥ 0.

Ahora el problema radica en el cálculo de los tiempos de activación T1 y T2 para los
vectores U⃗1 y U⃗2. Al observar la Figura 2.7a es posible realizar un análisis para determinar
dichas variables, de modo que, aplicando la ley de senos se obtiene:

U⃗(t)

sin
(
2π
3

) =
T1

Ts
U⃗1

sin
(
π
3
− θ
)

Resolviendo para T1 se obtiene la siguiente expresion:

T1 =
TsU⃗(t) sin

(
π
3
− θ
)

−→
U1 sin

(
2π
3

)
El valor máximo de U⃗1 =

2
3
UCD y sin 2π

3
=

√
3
2
. Siguiendo un proceso similar para T2 se

expresan los tiempos T1 y T2 como:
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T1 =

√
3TsU⃗(t) sin

(
2π
3
− θ
)

UCD

(2.22)

T2 =

√
3TsU⃗(t) sin(θ)

UCD

(2.23)

Las ecuaciones (2.22) y (2.23) son válidas si el vector que se desea generar se encuentra
en el Sector 1 sin embargo, es posible obtener una generalización para todos los sectores
como se muestra en las siguientes ecuaciones:

T1 =

√
3 · Ts · U⃗(t)
UCD

sin
(π
3
Sector − θ

)
T2 =

√
3 · Ts · U⃗(t)
UCD

sin
(
θ − (Sector − 1)

π

3

)
T0 = Ts − T1 − T2

(2.24)

Las ecuaciones dadas en (2.24) están limitadas en la región lineal de la SVM. En la
región lineal el vector U⃗(t) siempre se mantiene dentro del círculo inscrito en el hexágono
de tensiones. Fuera de este círculo se encuentra la región de sobre-modulación donde la
SVM opera de forma no lineal. Este trabajo se limita a trabajar únicamente en la región
lineal.

Se de�ne el índice de modulación mindex como:

mindex =
Uref

Ulsw

Donde Ulsw es el voltaje fundamental de la onda de salida cuadrada, Ulsw = 2
π
UCD. El

voltaje de referencia no debe superar 2
3
UCD para evitar que el VSI opere en el modo de

sobre-modulación (véase la Figura 2.7b). Por lo que el máximo valor que puede tomar
esta dado por Uref = 2

3
UCD · cos π

6
o bien:

Uref =
1√
3
UCD

Por lo que el índice de modulación esta dado por:

mindex = 0.907 (2.25)



28 2.6 Control por campo orientado (FOC)

Figura 2.7: a) Cálculo de los tiempos para generar el vector de referencia en el Sector 1. b)

Cálculo del voltaje de referencia máximo alcanzable mediante la SVM.

Es necesario mantener este índice en dicho valor para asegurar la operación de la SVM
en la región lineal. Traducido a porcentaje, decimos que solo el 90.7% de la onda cuadrada
esta disponible en la región lineal.

2.6. Control por campo orientado (FOC)

El primer trabajo sobre el FOC fue propuesto por Blachke [88] en 1971 para máquinas
de inducción y ha surgido como un método para permitir que las máquinas de AC logren
un rendimiento dinámico similar o incluso superior al de la máquina de CD. Esto, junto
con el hecho de que las máquinas de CA tienen muchas ventajas sobre las máquinas de
CD, como menor mantenimiento, mayor con�abilidad y menor costo, ha resultado en el
uso creciente de máquinas de CA controladas mediante el FOC en aplicaciones de alto
desempeño dinámico donde las máquinas de CD se utilizaban tradicionalmente [83].

En el control por campo orientado se tiene como objetivo principal obtener un con-
trol desacoplado de la componente de �ujo (corriente de campo) y la componente de par
(corriente de armadura) similar a lo que sucede en el control de un motor de CD. Una
posible estrategia de control, consiste en cancelar la componente del �ujo para obtener
una expresión simpli�cada del par y así realizar un control más simple [9]. El esquema
clásico del FOC se muestra en la Figura 2.8.
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Figura 2.8: Esquema clásico del FOC.

Las estrategias de control que pueden ser abordadas mediante el esquema del FOC son
las siguientes [26]:

Control constante del ángulo de par.

Control con factor de potencia unitario.

Control de máximo par por ampere.

Control de debilitamiento de �ujo.

La selección de la estrategia de control depende de la aplicación y la característica de la
carga. El control constante del ángulo de par se implementa en la presente investigación
donde la velocidad del motor se controla por debajo de la velocidad nominal.

2.6.1. Control constante del ángulo el par

En este control, el ángulo de par, ϵ, se mantiene a 90◦ y, por lo tanto, la corriente
de campo, correspondiente al eje directo (d) es forzada a cero dejando como variable de
control sólo a la componente del par, correspondiente al eje de cuadratura (q) [26]. Por
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Figura 2.9: Control PI serie.

lo tanto, la magnitud de la corriente q es igual al componente que produce el par, lo
que permite un buen control dinámico y de estado estable del PMSM en condiciones de
cambio de velocidad y carga variables [89].

De forma general se puede resumir al control constante del ángulo de par como sigue
[90]:

El ángulo de par entre la corriente del estator y el �ujo del rotor se regula para que
sea constante durante cualquier modo de funcionamiento. El par se regula mediante
la amplitud de la corriente del estator.

La referencia de ángulo de par se elige en función de los datos nominales de la
máquina y su modo de funcionamiento. Los valores van de 0◦ a 90◦.

En este caso, el modo de funcionamiento se re�ere a un requisito de rendimiento ope-
rativo especí�co. Por ejemplo, la máquina puede funcionar en máximo par por ampere al
superar los 90◦.

2.6.2. Diseño de Controladores PI

La topología utilizada para el diseño de los controladores PI es la que se muestra en la
Figura 2.9. Se elige el diseño del controlador PI de corriente bajo el método de respuesta
en frecuencia ya que las ganancias kp y ki se encuentran directamente relacionadas con
los parámetros del sistema. kp establece la ganancia para todas las frecuencias y ki de�ne
directamente el punto de in�exión del controlador en radianes por segundo [91].

La función de transferencia del control PI se escribe como:

PI(s) =
kpki

(
1 + s

ki

)
s

(2.26)
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Figura 2.10: Evaluación del desempeño de los controladores PI de corriente.

Se utiliza una aproximación de primer orden del motor y asumiendo que la fuerza contra
electromotríz es constante, se de�ne la función de transferencia de pequeña señal del motor
como:

I(s)

V (s)
=

1
R

1 + L
R
s

(2.27)

de manera que la función de transferencia en lazo cerrado es:

G(s) =

(
1 + s

ki

)
(

L
kpki

)
s2 +

(
R

kpki
+ 1

ki

)
s+ 1

(2.28)

Como es posible observar, existen dos polos en la función de transferencia. Una elección
adecuada de kp y ki debe evitar la existencia de polos complejos ya que el sistema podría
tener sobre impulsos resonantes. Para este �n, el denominador de G(s) se factoriza como:

(
L

kpki

)
s2 +

(
R

kpki
+

1

ki

)
s+ 1 = (1 + Cs) (1 +Ds) (2.29)

donde C y D son números reales. Realizando los cálculos y sustituciones necesarias, se
obtiene que:
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ki =
R

L

kp = L ·BW
(2.30)

donde BW es el ancho de banda deseado, el cual es un parámetro a sintonizar. Si
BW se incrementa, conduce a un alto margen de estabilidad [91]. Una vez obtenidas las
ganancias, se procede a discretizar el control PI para obtener las nuevas ganancias para el
sistema de control en tiempo discreto y dar paso a la simulación del mismo. En la Figura
2.10 se observa el desempeño del control mediante el método de sintonización utilizado. La
simulación se realiza para un tiempo de dos segundos, donde se establece una velocidad de
referencia de 100 rad/s. Asimismo, al sistema entra una perturbación en el par de carga
en el segundo 0.4 y se mantiene durante 1 segundo hasta ser retirada. Es posible apreciar
rizo en el seguimiento de las corrientes de referencia, esto es, debido a la conmutación
del inversor trifásico del voltaje. Por otro lado, ser observa que el control puede llegar a
mitigar los efectos de la perturbación en el par de carga sobre la velocidad.



Capítulo 3

Control Predictivo Basado en Modelo

de Conjunto Continuo para una PMSM

3.1. Introducción

El control predictivo basado en modelo MPC se originó a �nales de los años setenta
y se ha desarrollado considerablemente desde entonces. El MPC no designa una estra-
tegia de control especí�ca sino una gama muy amplia de métodos de control que hacen
un uso explícito del modelo de la planta para obtener la señal de control minimizan-
do mediante una función objetivo. Las ideas que aparecen en mayor o menor grado en
toda la familia del control predictivo son básicamente las que se observan en la Figura 3.1.

Figura 3.1: Elementos generales que forman parte de las estrategias de control basadas en MPC.

Las diversas formulaciones del MPC no solo se han aplicado con éxito en la industria
de procesos, sino también se ha llevado a robots manipuladores [92] e incluso en sistemas
de anestesia clínica. Asimismo, se han implementado los esquemas de control predictivo

33
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basado en modelo en la industria química, re�nerías y petroquímicas mayoritariamente
[18]. El buen desempeño de estas aplicaciones demuestra la capacidad del MPC para
lograr sistemas de control altamente e�cientes capaces de operar durante largos periodos
de tiempo [93]. El MPC presenta una serie de ventajas sobre otros métodos, así como
también ciertas desventajas entre las que destacan las mencionadas en la Tabla 3.1.

Ventajas Desventajas

Conceptos intuitivos Derivación mas compleja que un con-
trolador PID clásico

Aplicación a una gran variedad de pro-
cesos (simples o complejos)

Costo computacional

Control multivariable Se necesita un modelo apropiado del
proceso

Implementación sencilla Las diferencias entre el modelo y el pro-
ceso real afectan el desempeño del con-
trol

Manejo de restricciones en el diseño de
control

Tabla 3.1: Ventajas y desventajas del uso de los esquemas MPC.

La metodología de todos los controladores pertenecientes a la familia MPC se caracteriza
por la siguiente estrategia, representada en la Figura 3.2 [93]:

Las salidas futuras para un horizonte determinado Np, llamado horizonte de predic-
ción, se predicen en cada instante t utilizando el modelo del proceso. Estas salidas
predichas y(t+k | t) para k = 1, 2, · · · , Np dependen de los valores conocidos hasta el
instante t (entradas y salidas pasadas) y de las señales de control futuras u(t+k | t)
para k = 0, 1, · · · , Np − 1.

El conjunto de señales de control futuras se calcula optimizando un criterio determi-
nado para mantener el proceso lo más cerca posible de la trayectoria de referencia.
Este criterio generalmente toma la forma de una función cuadrática de los errores
entre la señal de salida y la trayectoria de referencia.

La señal de control u(t | t) se envía al proceso mientras que las siguientes señales
de control calculadas son descartadas, porque en el siguiente instante de muestreo
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Figura 3.2: Estrategia de control general para el MPC.

y(t+1) ya se conoce y se repite el paso 1 con este nuevo valor y todas las secuencias
se actualizan.

La estructura básica del MPC es la que se muestra en la Figura 3.3, el cual hace uso
del modelo del proceso para realizar la predicción de las salidas tomando como datos los
valores actuales y anteriores, así como las acciones de control futuras. Las acciones de
control son calculadas mediante el proceso de optimización de la función costo, común-
mente identi�cada por la letra J , donde es tomado en cuenta el error de seguimiento y
las restricciones pertinentes.

El modelo del proceso es una parte primordial del MPC, ya que este debe ser capaz
de capturar adecuadamente la dinámica del proceso para efectuar con exactitud las pre-
dicciones, es por este hecho que las estrategias basadas en MPC aplicados a sistemas
eléctricos suponen un buen rendimiento debido a lo siguiente:

Los modelos de sistemas eléctricos están bien de�nidos y fundamentados.

El MPC puede ser naturalmente diseñado en tiempo discreto, lo cual se considera
una ventaja debido a la naturaleza discreta de los convertidores electrónicos de
potencia.

Los sistemas eléctricos suelen ser sistemas de múltiples entradas y múltiples salidas.



36 3.2 Control predictivo basado en modelo de conjunto continuo

Figura 3.3: Estructura básica del MPC.

Al considerar en la función objetivo restricciones, es posible diseñar el sistema de
control tomando en cuenta los límites de operación de la planta a modo de proteger
el dispositivo.

Anteriormente la implementación del MPC contemplaba un costo computacional
elevado. Cabe mencionar que actualmente se fabrican microcontroladores con mayor
capacidad de cálculo y memoria por lo que hoy en día, esto ya no se considera una
problemática.

3.2. Control predictivo basado en modelo de conjunto

continuo

3.2.1. Modelo Aumentado

Los sistemas de control predictivo son diseñados con base en el modelo matemático de la
planta en su representación en espacio de estado en tiempo discreto. A partir del modelo
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discreto de la planta, es posible utilizar los valores de las variables de estado en el ins-
tante k, para llevar a cabo la predicción de la salida, y así optimizar la señal de control [94].

Considerando el modelo en espacio de estado en tiempo discreto:

xm(k + 1) = Amxm(k) +Bmu(k)

y(k) = Cmxm(k)
(3.1)

y con el �n de obtener una acción integral en el control predictivo, es necesario llevar
a cabo una modi�cación en el modelo para que se adapte al propósito de diseño. Por lo
que a continuación, se obtiene el modelo aumentado para el diseño del control.

Tomando la ecuación (3.1) se realiza lo siguiente CITA:

xm(k + 1)− xm(k) = Am (xm(k)− xm(k − 1)) +Bm(u(k)− u(k − 1)). (3.2)

ahora se denota la diferencia en la variable de estado como:

∆xm(k + 1) = xm(k + 1)− xm(k); ∆xm(k) = xm(k)− xm(k − 1) (3.3)

y la diferencia en la variable de control como:

∆u(k) = u(k)− u(k − 1) (3.4)

El modelo en espacio de estado tomando en cuenta las nuevas variables se escribe como:

∆xm(k + 1) = Am∆xm(k) +Bm∆u(k)

y(k + 1) = CmAm∆xm(k) + CmBm∆u(k) + y(k)
(3.5)

Se eligen las nuevas variables de estado como:

x(k) =

[
∆xm(k)

y(k)

]
(3.6)

Por lo que el modelo aumentado del sistema (3.6) se puede reescribir como:



38 3.2 Control predictivo basado en modelo de conjunto continuo

[
∆xm(k + 1)

y(k + 1)

]
=

[
Am oTm

CmAm Iq×q

][
∆xm(k)

y(k)

]
+

[
Bm

CmBm

]
∆u(k)

y(k) =
[
om Iq×q

] [ ∆xm(k)

y(k)

] (3.7)

Donde Iq×q es una matriz identidad de dimensiones q × q donde q corresponde al nú-
mero de salidas; om es una matriz de ceros de dimensiones q× n donde n es el número de
estados; las matrices Am y Cm tienen dimensiones n×n y q×n respectivamente, mientras
que Bm es de dimensiones n×m donde m es el número de entradas de control.

Por simplicidad es necesario escribir las ecuaciones dadas en (3.7) de la siguiente forma:

x(k + 1) = Ax(k) +B∆u(k)

y(k) = Cx(k)
(3.8)

donde:

A =

[
Am oTm

CmAm Iq×q

]
; B =

[
Bm

CmBm

]
; C =

[
om Iq×q

]
(3.9)

3.2.2. Predicción de la salida y de las variables de estado

Una vez obtenido el modelo aumentado del sistema, el objetivo consiste en diseñar un
sistema de control predictivo para predecir la salida de la planta con una señal de control
futura. Esta predicción se realiza dentro de una ventana de optimización.

Se asume que el instante de muestreo ki > 0; las variables de estado se encuentran
disponibles para su medición, y el estado x(ki) proporciona la información actual de la
planta. La trayectoria de control futuro se representa mediante [94]:

∆u (ki) ,∆u (ki + 1) , . . . ,∆u (ki +Nc − 1) (3.10)

Donde Nc es el horizonte de control, determinando el número de parámetros usados para
capturar la trayectoria de control futura. A partir del estado en el instante de tiempo ki,
las variables de estado futuras son predecidas para un horizonte de predicción Np. El
horizonte de predicción determina el número de muestras utilizadas para la trayectoria de
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la predicción del estado, así como la longitud de la ventana de optimización. Las variables
de estado futuras están dadas por:

x (ki + 1 | ki) , x (ki + 2 | ki) , . . . , x (ki +m | ki) , . . . , x (ki +Np | ki) (3.11)

Con base en el modelo (A, B, C), las variables de estado futuras son calculadas de
manera recursiva como se muestra en seguida:

x (ki + 1 | ki) = Ax (ki) +B∆u (ki)

x (ki + 2 | ki) = Ax (ki + 1 | ki) +B∆u (ki + 1)

= A2x (ki) + AB∆u (ki) +B∆u (ki + 1)

...

x (ki +Np | ki) = ANpx (ki) + ANp−1B∆u (ki) + ANp−2B∆u (ki + 1)

+ . . .+ ANp−NcB∆u (ki +Nc − 1)

(3.12)

De manera similar, la predicción de las variables de salida se puede obtener de manera
recursiva como se muestra a continuación :

y (ki + 1 | ki) = CAx (ki) + CB∆u (ki)

y (ki + 2 | ki) = CA2x (ki) + CAB∆u (ki) + CB∆u (ki + 1)

y (ki + 3 | ki) = CA3x (ki) + CA2B∆u (ki) + CAB∆u (ki + 1)

+ CB∆u (ki + 2)

...

y (ki +Np | ki) = CANpx (ki) + CANp−1B∆u (ki) + CANp−2B∆u (ki + 1)

+ . . .+ CANp−NcB∆u (ki +Nc − 1)

(3.13)

De�niendo los vectores siguientes,

Y = [y (ki + 1 | ki) y (ki + 2 | ki) y (ki + 3 | ki) · · · y (ki +Np | ki)]T

∆U = [∆u (ki) ∆u (ki + 1) ∆u (ki + 2) · · · ∆u (ki +Nc − 1)]T
(3.14)

La predicción de las variables de salida se puede escribir en forma compacta como se
muestra a continuación:

Y = Fx (ki) + Φ∆U (3.15)
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donde

F =


CA

CA2

CA3

...
CANp

 ; Φ =


CB 0 0 . . . 0

CAB CB 0 . . . 0

CA2B CAB CB . . . 0
...

...
...

...
CANp−1B CANp−2B CANp−3B . . . CANp−NcB

 (3.16)

3.2.3. De�nición de la función costo

Para una señal de referencia r(ki), la cual se asume constante a lo largo de la ventana
de predicción, el objetivo del control predictivo es mantener la salida del sistema lo más
cerca posible de la señal de referencia. Por ello, el propósito del control es encontrar el
�mejor� vector de control ∆U de forma que, una función costo prede�nida de error entre
la referencia y la salida predecida sea minimizada, de�niendo dicha función como:

J = (Rs − Y )T (Rs − Y ) + ∆UT R̄∆U (3.17)

donde Y es la predicción de la salida con base en el modelo aumentado del sistema y
Rs es la señal de referencia. El primer término de la ecuación (3.17) esta vinculado al
objetivo de minimizar los errores entre la salida predecida y la referencia, mientras que el
segundo término se encuentra vinculado a la ponderación en el incremento en la acción
de control. R̄ es una matriz diagonal de la forma R̄ = rwINc×Nc (rw ≥ 0) donde rw es un
parámetro de ajuste para un rendimiento deseado en lazo cerrado.

3.2.4. Horizonte de Control en Retroceso

Para el sistema de control en lazo cerrado, se implementa el principio de horizonte de
control en retroceso. A su vez, esto hace posible la incorporación de restricciones en el
diseño de control. Pese a que el vector ∆U contiene la trayectoria de control futura, me-
diante la implementación de este principio, solo es aplicada al sistema la primer acción de
control ∆u(ki). Para el siguiente instante de tiempo, se obtiene nuevamente la predicción
a través de las mediciones del vector de estado mientras que el horizonte de predicción se
recorre un instante de tiempo hacia adelante. Posteriormente, se da solución al problema
de control óptimo de la función costo (3.17) para obtener la nueva trayectoria de control.
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Figura 3.4: Ilustración del principio de control de horizonte en retroceso para un horizonte de

predicción Np = 7 y un horizonte de control Nc = 3.

A modo de ilustrar este principio, véase la Figura 3.4 donde se controla un sistema con
un horizonte de predicción Np = 7 y un horizonte de control Nc = 4. El objetivo del
control es mantener la salida Y de la planta lo más cerca posible de la referencia repre-
sentada por la línea azul punteada, para lo cual, el controlador determina la trayectoria
óptima de control U (puntos azules huecos). En el instante k se aplica el primer elemento
de la secuencia de control u(k), teniendo un impacto sobre la salida. Posteriormente, el
horizonte de control se recorre un instante de tiempo hacia adelante y se vuelve a calcular
la predicción de la salida (línea punteada roja) y la nueva trayectoria de control. La línea
solida negra representa la salida de la planta pasada mientras que los puntos azules sólidos
son las acciones de control aplicadas a la planta en el pasado.
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3.3. Uso de las funciones de Laguerre en el diseño del

CCS-MPC

La técnica central del diseño del CCS-MPC discreto, se basa en la optimización de
una trayectoria de control futura, eligiendo como variable de decisión al incremento en la
señal de control ∆u(k). Para un horizonte de control �nito Nc, la diferencia en la señal de
control ∆u(k) para k = 0, 1, 2, · · · , Nc−1 es capturada por el vector de control ∆U(k)
mientras que para el resto de ∆u(k) con k = Nc, Nc + 1, Nc + 2, · · · , Np se asumen
como 0. El vector de control a ser optimizado es ∆U puede ser representado usando una
función discreta δ junto con ∆U [94]:

∆u (ki + i) = [δ(i) δ(i− 1) · · · δ (i−Nc + 1)]∆U (3.18)

donde δ(i) = 1, para i = 0; y δ(i) = 0 para i ̸= 0. a partir de esta expresión es posible
aproximar ∆u(ki + 1) mediante una función polinomial discreta, para lo cual se propone
un conjunto de funciones de Laguerre descritas como sigue:

L(k) = [l1(k) l2(k) . . . lN(k)]
T (3.19)

Aprovechando esta relación, el conjunto de funciones en tiempo discreto satisfacen la
siguiente ecuación en diferencias [95]:

L(k + 1) = AlL(k) (3.20)

donde Al es una matriz de (N ×N), β = (1− a2) y la condición inicial esta dada por:

L(0)T =
√
β
[
1 − a a2 − a3 . . . (−1)N−1aN−1

]
(3.21)

y la matriz Al esta dada por:

Al =


a 0 0 . . . 0

β a 0 . . . 0

−aβ β a . . . 0
...

... . . . . . . ...
(−1)N−2aN−2β (−1)N−3aN−3β . . . β a

 (3.22)

con condición inicial:
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L(0)T =
[
1 0 0 0 . . . 0

]
(3.23)

entonces l1(k) = δ(k), l2(k) = δ(k − 1), l3(k) = δ(k − 2), · · · , lN(k) = δ(k −N + 1).

3.3.1. Inclusión de las funciones de Laguerre en el CCS-MPC

Al aproximar la trayectoria de control mediante las funciones de Laguerre, se desea
reducir el número de parámetros necesarios para capturar la señal de control óptima. El
uso de las funciones de Laguerre en el diseño del control [96], se debe principalmente
a las dinámicas complicadas del proceso y/o a altas demandas en el rendimiento del
MPC dando lugar a soluciones mal condicionadas numéricamente y a una gran cantidad
de cálculos computacionales cuando el control se implementa en línea. Para un instante
futuro de muestreo ki, la trayectoria de control ∆U puede ser aproximada por un conjunto
de funciones de Laguerre mediante:

∆u (ki + k) =
N∑
j=1

cj (ki) lj(k) (3.24)

siendo ki el inicio de la ventana de predicción, k es el instante de tiempo futuro, N es
el número de términos en las funciones de Laguerre y cj con j = 1, 2, · · · , N son los
coe�cientes de Laguerre calculados a partir de ki. La ecuación (3.24) se puede escribir en
forma de vector como:

∆u (ki + k) = L(k)Tη (3.25)

donde el vector de parámetros η comprende N coe�cientes de Laguerre:

η =
[
c1 c2 · · · cN

]T
(3.26)

y L(k)T es la traspuesta del vector de funciones de Laguerre de�nido en la ecuación
(3.20). Cuando las funciones de Laguerre son utilizadas, dado el modelo en espacio de
estado (A,B,C) con∆u(·) como señal de entrada y con la información inicial de la variable
de estado x (ki), la predicción de la variable de estado, x (ki +m | ki) en el instante de
muestreo m se convierte en:

x (ki +m | ki) = Amx (ki) +
m−1∑
i=0

Am−i−1BL(i)Tη (3.27)
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Del mismo modo, al obtener la predicción de las variables de estado, la predicción de la
salida de la planta en un muestreo futuro m es:

y (ki +m | ki) = CAmx (ki) +
m−1∑
i=0

CAm−i−1BL(i)Tη (3.28)

Con estas formulaciones, ambas predicciones son expresadas en términos del vector η.
Así el vector de coe�cientes η será optimizado y calculado en el diseño.

3.3.2. Función Costo

A pesar de que el algoritmo del control predictivo basado en modelo presentado en
las secciones anteriores en forma de matrices y vectores es fácil de entender y su imple-
mentación es simple, se requiere de una gran memoria para almacenar las matrices del
sistema. Con las funciones de Laguerre, una formulación alternativa de la función costo
es obtenida. Recordando la función costo presentada en (3.17):

J = (Rs − Y )T (Rs − Y ) + ∆UT R̄∆U (3.29)

note que Y y ∆U se encuentran en forma de vector, la función costo es equivalente a:

J =

Np∑
m=1

(r (ki)− y (ki +m | ki))T (r (ki)− y (ki +m | ki)) + ηTRLη (3.30)

donde RL es una matriz diagonal con elementos iguales rw u r(ki) es la señal de referencia
para la salida y en el tiempo ki. En la ecuación (3.31) se han utilizado las funciones de
Laguerre de tal forma que:

∆UT R̄∆U =

Np∑
m=0

∆u (ki +m)T rw∆u (ki +m) (3.31)

con

∆u (ki +m) = [l1(m)l2(m) . . . lN(m)] η (3.32)

La función costo mostrada en (3.31) esta basada en la minimización de error entre la sa-
lida de referencia y la señal de salida. Las razones de esta elección incluyen la simplicidad,
practicidad del costo y su similitud con los sistemas clásicos del control predictivo. Aquí,
la función costo se reformula a modo de establecer un enlace con el regulador cuadrático



3.3 Uso de las funciones de Laguerre en el diseño del CCS-MPC 45

lineal en tiempo discreto (DLQR) donde el objetivo es encontrar el vector de coe�cientes
η para minimizar la función:

J =

Np∑
m=1

x (ki +m | ki)T Qx (ki +m | ki) + ηTRLη (3.33)

con las matrices de ponderación Q ≥ 0 y RL > 0. Particularmente Q tiene dimensiones
igual al número de variables de estado y RL tiene dimensiones igual a la dimensión del
vector η. La razón de esta reformulación es la de conectar el CCS-MPC con el sistema
DLQR para que los resultados del DLQR se presenten al análisis, ajuste y diseño del
CCS-MPC con este �n se comparan las funciones costo (3.30) y (3.33).

Con el �n de incluir la señal de referencia en la función costo (3.33) es necesario rede�nir
la variable de estado x(k) =

[
∆xm(k)

T y(k)
]T . Durante el proceso de optimización y

predicción la señal de referencia r(ki) permanece sin cambios dentro de la ventana de
optimización. Así, con la inclusión de la señal de referencia, dentro de una ventana de
optimización, si la variable de estado se elige como:

x (ki +m | ki) =
[
∆xm (ki +m | ki)T y (ki +m | ki)− r (ki)

]T
(3.34)

entonces la función costo para minimizar los errores de salida es idéntica a la función
costo (3.33) con Q = CTC. Se hace énfasis en que la inclusión de la señal de referencia
no afecta el modelo utilizado para la predicción.

3.3.3. Optimización de la función costo

A partir de la ecuación (3.27), la predicción de estado se puede escribir como:

x (ki +m | ki) = Amx (ki) +
m−1∑
i=0

Am−i−1BL(i)Tη

= Amx (ki) + ϕ(m)Tη

(3.35)

donde

ϕ(m)T =
m−1∑
i=0

Am−i−1BL(i)T (3.36)
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se observa que el número de �las de ϕ(m) es idéntico al número de �las en η. Se sustituye
la ecuación (3.35) en la función costo (3.33) obteniendo:

J = ηT

(
Np∑
m=1

ϕ(m)Qϕ(m)T +RL

)
η

+ 2ηT

(
Np∑
m=1

ϕ(m)QAm

)
x (ki) +

Np∑
m=1

x (ki)
T (AT

)m
QAmx (ki)

(3.37)

Para encontrar el mínimo de la ecuación (3.37), sin restricciones, se aplica la derivada
parcial de la función costo:

∂J

∂η
= 2

(
Np∑
m=1

ϕ(m)Qϕ(m)T +RL

)
η + 2

(
Np∑
m=1

ϕ(m)QAm

)
x (ki) (3.38)

Asumiendo que
(∑Np

m=1 ϕ(m)Qϕ(m)T +RL

)−1

existe, cuando ∂J
∂η

= 0 la solución óptima
del vector de parámetros η es:

η = −

(
Np∑
m=1

ϕ(m)Qϕ(m)T +RL

)−1( Np∑
m=1

ϕ(m)QAm

)
x (ki) (3.39)

Por simplicidad se de�nen las siguientes expresiones:

Ω =

(
Np∑
m=1

ϕ(m)Qϕ(m)T +RL

)
(3.40)

Ψ =

(
Np∑
m=1

ϕ(m)QAm

)
(3.41)

dando lugar a:

η = −Ω−1Ψx (ki) (3.42)

La cual es la solución óptima del vector de parámetros η y a través de esta solución es
posible construir la señal de control óptima que será aplicada al sistema de control.
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3.3.4. Introducción de restricciones en el diseño del control.

La inclusión de las restricciones del sistema dentro del diseño de control es uno de los
bene�cios del control predictivo basado en modelo, ya que estas son contempladas en el
proceso de optimización. En el desarrollo de esta tesis se consideran las restricciones sobre
la amplitud de la señal de control, representando las limitaciones físicas del sistema. De
forma simple se requiere que:

umin ≤ u(k) ≤ umax (3.43)

donde umin y umax son los límites inferior y superior de la señal de control respectiva-
mente. Las restricciones del sistema constituyen parte de los requerimientos de diseño por
lo que es necesario relacionarlas con el problema del control predictivo basado en modelo.
La clave es asociar la magnitud de las variables de control haciendo uso del vector ∆U de
forma que:

∆umin ≤ ∆u (ki) ≤ ∆umax

∆umin ≤ ∆u (ki + 1) ≤ ∆umax

∆umin ≤ ∆u (ki + 2) ≤ ∆umax

...

∆umin ≤ ∆u (ki +Nc − 1) ≤ ∆umax

(3.44)

Para describir el conjunto de ecuaciones (3.44), se hace uso de la siguiente forma com-
pacta:

∆Umin ≤ ∆U ≤ ∆Umax (3.45)

Debido a que se hace uso de la programación cuadrática para dar solución al problema
de control óptimo con restricciones, es necesario escribir la ecuación (3.45) de forma que
re�eje ambos límites, mínimo y máximo respectivamente, de forma que se escribe:

−∆U ≤ −∆Umin

∆U ≤ ∆Umax
(3.46)

Comúnmente las restricciones son expresadas en términos del vector ∆U por lo que es
preciso relacionar dicho vector con la variable de control. Esta relación es:
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∆u(ki) = u(ki)− u(ki − 1)

Una vez relacionadas dichas variables, el vector de control se puede escribir como:


u (ki)

u (ki + 1)

u (ki + 2)
...

u (ki +Nc − 1)

 =


I

I

I
...
I

u (ki − 1) +


I 0 0 · · · 0

I I 0 · · · 0

I I I . . . 0
...
I I · · · I I




∆u (ki)

∆u (ki + 1)

∆u (ki + 2)
...

∆u (ki +Nc − 1)


(3.47)

Escribiendo la ecuación (3.47) en una forma matricial, las restricciones se expresan
como:

−C2∆U ≤ −Umin + C1u (ki − 1)

C2∆U ≤ Umax − C1u (ki − 1)
(3.48)

donde:

C1 =


I

I

I
...
I

 ; C2 =


I 0 0 · · · 0

I I 0 · · · 0

I I I . . . 0
...
I I · · · I I

 (3.49)

dando paso a la representación de las restricciones en la siguiente forma:

M∆U ≤ δ (3.50)

las matrices M y δ son:

M =

[
−C2

C2

]
; δ =

[
−Umin + C1u (ki − 1)

Umax − C1u (ki − 1)

]
(3.51)

Siguiendo el enfoque de las funciones de Laguerre, es posible describir las restricciones
dadas en (3.50) aproximando el incremento en la variable de control ∆U a un conjunto
de funciones de Laguerre con su respectivo vector de parámetros η. Observe que:
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u(k) =
k−1∑
i=0

∆u(i) (3.52)

entonces las restricciones de desigualdad para instantes futuros de muestreo k con k =

1, 2, · · · , se expresan como:

umin ≤


∑k−1

i=0 L1(i)
T oT2 . . . oTm

oT1
∑k−1

i=0 L2(i)
T . . . oTm

...
...

...
...

oT1 oT2 . . .
∑k−1

i=0 Lm(i)
T

 η + u (ki − 1) ≤ umax (3.53)

Donde u(ki−1) es la señal de control anterior al instante actual y oTk es un vector �la cero
con las mismas dimensiones que Lk(0)

T . La minimización de la función costo presentada en
la ecuación (3.37) se realiza mediante programación dinámica, para lo cual, se implementa
el algoritmo de programación cuadrática de Hildreth sujeto a las restricciones dadas en
la ecuación (3.50).

3.4. CCS-MPC con estabilidad asintótica

La idea central del control predictivo basado en modelo es la de minimizar la función
costo de�nida como:

J =

Np∑
j=1

x (ki + j | ki)T Qx (ki + j | ki) +
Np∑
j=0

∆u (ki + j)T R∆u (ki + j) (3.54)

para así, poder obtener la trayectoria de control óptima ∆u(.). La función costo (3.54)
es expresada en término de los coe�cientes η y transformada a la expresión:

J = ηTΩη + 2ηTΨx (ki) + Γ (3.55)

donde
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Ω =

Np∑
m=1

ϕ(m)Qϕ(m)T +R

Ψ =

Np∑
m=1

ϕ(m)QAm

Γ =

Np∑
m=1

x (ki)
T (AT

)m
QAmx(ki)

(3.56)

Se puede observar que las magnitudes de los elementos de Ω se hacen más grandes
conforme el horizonte de predicción Np aumenta conduciendo a problemas de condición
numérica. Este problema es común en la mayoría de los enfoque MPC. Recordando la
solución óptima del vector η:

η = −

(
Np∑
m=1

ϕ(m)Qϕ(m)T +RL

)−1( Np∑
m=1

ϕ(m)QAm

)
x (ki) (3.57)

Donde el cálculo de la matriz Ω−1 implica una gran cantidad de cálculos para horizontes
largos por lo que la función costo original es modi�cada para producir soluciones numéricas
bien condicionadas y poder asegurar el uso de horizontes de predicción largos sin arriesgar
la estabilidad numérica de los algoritmos.

3.4.1. Función costo con factor de ponderación exponencial

A continuación se presenta la formulación del problema de optimización con restriccio-
nes. Con el �n de determinar el valor óptimo de los coe�cientes de Laguerre, la ley de
control es obtenida mediante la minimización de la siguiente función costo [56]:

J =

Np∑
j=1

α−2jx (ki + j | ki)T Qαx (ki + j | ki) +
Np∑
j=0

α−2j∆u (ki + j)T Rα∆u (ki + j) .

(3.58)
sujeto a:

umin ≤Mη + u(k − 1) ≤ umax (3.59)

donde:
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M =


∑k−1

i=0 L1(i)
T oT

2 . . . oT
m

oT
1

∑k−1
i=0 L2(i)

T . . . oT
m

...
...

...
...

oT
1 oT

2 . . .
∑k−1

i=0 Lm(i)
T

 (3.60)

y a la restricción de ecuación de estado:

x (ki + j + 1 | ki) = Ax (ki + j | ki) +B∆u (ki + j) (3.61)

Las matrices Qα y Rα se de�nen como:

Qα = β2Q+
(
1− β2

)
P∞

Rα = β2R
(3.62)

con:

β =
1

α
(3.63)

y P∞ es una matriz simétrica de�nida positiva que es la solución de la ecuación alge-
braica de Riccati para sistemas en tiempo discreto:

AT
[
P∞ − P∞B

(
R +BTP∞B

)−1
BTP∞

]
A+Q− P∞ = 0 (3.64)

En la ecuación (3.58), α > 1; Q ≥ 0 y R > 0 son matrices seleccionadas arbitrariamente
y, Qα ≥ 0 y Rα > 0 son matrices de dimensiones apropiadas; oTk es un vector �la cero con
las mismas dimensiones que Lk(0)

T ; umin, umax son los limites inferior y superior de la
entrada de control. Observe que cuando α = 1 la función costo es idéntica a la mostrada
en (3.54). El caso de mayor interés para el desarrollo de esta tesis es cuando α > 1 ya que
la ponderación exponencial α−2j con j = 1, 2, · · · , Np aporta mayor énfasis al estado
x(ki + j | ki) en el tiempo actual y menor énfasis para un tiempo futuro.

A partir de la ecuación (3.58) se puede observar que un factor α−j le corresponde a
cada x(ki + j | ki), lo mismo ocurre con ∆u(ki + j), por lo tanto, el sistema original es
transformado mediante las nuevas variables:

x̂ (ki + j | ki) = α−jx (ki + j | ki)
∆û (ki + j) = α−j∆u (ki + j)

(3.65)
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dando paso al sistema:

x̂ (ki + j + 1 | ki) = Âx̂ (ki + j | ki) + B̂∆û (ki + j) (3.66)

donde

Â =
A

α
; B̂ =

B

α

Mediante el uso de estas nuevas variables ponderadas exponencialmente, la función
costo exponencial es expresada en términos de las variables transformadas y el cálculo
de la predicción de la salida ahora esta basada en el par (α−1A, α−1B). Así, los valores
propios no toman valores grandes, evitando el problema mal condicionado numéricamente.

El sistema en lazo cerrado se expresa como:

x̂ (ki + j + 1 | ki) = α−1(A−BK)x̂ (ki + j | ki) (3.67)

donde la matriz de ganancias K de control de realimentación estabilizante dada por:

K =
(
R + α−2BTP∞B

)−1
α−2BTP∞A (3.68)

Examinando los valores propios del sistema, a partir de la ecuación (3.67) es posible
observar que la matriz α−1(A − BK) tiene todos sus valores propios dentro del circulo
unitario al llevar el horizonte de predicción al in�nito, lo cual es:

α−1 |λmáx(A−BK)| < 1 (3.69)

por lo tanto, el sistema tiene valores propios:

|λmáx(A−BK)| < α (3.70)

Mediante la elección de α ligeramente mayor que la unidad las matrices utilizadas para
el calculo de la predicción de estado y de la salida se vuelven estables. De esta forma se
evitan los problemas de condición numérica. Una vez resuelto este problema, mediante la
de�nición de las matrices Qα y Rα se logra la estabilidad del sistema dando solución la
ecuación algebraica de Riccati [94].
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3.5. Control de corriente de la PMSM

Recordando el modelo de la PMSM presentado en la sección Fundamentos Teóricos
dado por:

usd = Rs · isd + Lsd
d

dt
isd − ωe · Lsq · isq

usq = Rs · isq + Lsq
d

dt
isq + ωe (Lsd · isd + ψPM)

(3.71)

se puede notar que presenta términos no lineales y dinámicas acopladas. Una repre-
sentación lineal del modelo matemático puede ser obtenida mediante el desacople de los
términos como en [97] mediante la de�nición de las siguientes variables:

udd = usd + pωmψq

uqq = usq − pωmψd

(3.72)

donde ωe = pωm. Por lo que el modelo en espacio de estado se escribe como:

dx(t)

dt
= Aix(t) +Biu(t)

y(t) = Cix(t)

(3.73)

donde

Ai =

[
−Rs

Ls
0

0 −Rs

Ls

]
, Bi =

[
1
Ls

0

0 1
Ls

]
(3.74)

x(t) =

[
id(t)

iq(t)

]
, u(t) =

[
udd(t)

uqq(t)

]
(3.75)

El modelo en espacio de estado de la PMSM se encuentra en tiempo continuo por lo cual
es convertido en su equivalente en tiempo discreto mediante la discretización de Euler.
Este método es seleccionado para mantener un bajo costo computacional, sin embargo, el
tiempo de muestreo utilizado, al ser pequeño, preserva la estabilidad de la discretización.
El modelo en espacio de estado en tiempo discreto de la PMSM es:

xm(k + 1) = Amxm(k) +Bmu(k)

y(k) = Cmxm(k)
(3.76)

donde:



54 3.5 Control de corriente de la PMSM

Am = I + AiTs; Bm = BiTs (3.77)

Convencionalmente, usd y usq son convertidas a señales PWM mediante la técnica de
modulación por vectores espaciales y suministradas a la PMSM mediante un convertidor
de potencia. Antes de esta conversión, el sistema es desacoplado, y las nuevas señales de
control udd y uqq son calculadas para ser aplicadas a través del convertidor de potencia.

Por simplicidad el control de la PMSM se realiza comúnmente en un enfoque en cascada,
donde el control de velocidad se encuentra en un lazo externo para realizar el seguimiento
de la velocidad de referencia, mientras que en el lazo de control interno se regulan las
corrientes id(k) e iq(k). Para ejempli�car este hecho, véase la Figura 3.5. Principalmente
existen dos etapas necesarias en el control predictivo, la predicción de la salida y la
formulación de la ley de control respectivamente.

3.5.1. Control de velocidad

Para efectos del desarrollo de esta tesis, el diseño del control predictivo basado en modelo
se realiza para controlar las corrientes en el marco de referencia del rotor d− q, mientras
que para el control de la velocidad de la PMSM se realiza mediante un enfoque basado
en Lyapunov, donde la ley de control se escribe como [98]:

u = J

(
k1em + ωmref +

TL
J

+ kw (ωmref − ωm)

)
(3.78)

donde J es la inercia del eje del rotor; ωmref es la velocidad de referencia; TL es el par
de carga externo y se asume conocido; ωm es la velocidad mecánica desarrollada por la
PMSM y em se de�ne como el error entre la velocidad de referencia ωmref y la velocidad
real ωm de�nido como:

em = ωmref − ωm + kw

∫
(ωmref − ωm) dt (3.79)

mediante la implementación de este control se tiene un rechazo sobre las perturbaciones
en el par de carga, manteniendo un buen desempeño de la PMSM.
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Figura 3.5: Diagrama de bloques simpli�cado del control de corriente CCS-MPC.

3.5.2. Predicción de la salida

Para el control, las corrientes del marco de referencia del rotor d− q son seleccionadas
como variables de estado, mientras que las variables udd y uqq se seleccionan como las
entradas de control. El sistema bajo consideración contempla 2 entradas y 2 salidas, en la
salida se desea tener disponible a las variables de estado id(k) e iq(k) por lo que la salida,
de acuerdo con el modelo aumentado, queda de�nida como:

ŷ(k) = x̂(k) = [id(k)− id(k − 1) iq(k)− iq(k − 1) id(k) iq(k)]
T (3.80)

y el vector de entradas de control como:

u(k) =
[
udd(k) uqq(k)

]T
(3.81)

Conforme al enfoque de las funciones de Laguerre, la predicción de salida hasta un
horizonte de predicción Np se expresa en términos de los coe�cientes ηp como:

ŷ (ki +Np | ki) = ÂNpx̂(ki) + ϕ(m)Tηp (3.82)

donde
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ϕ(m) =

Np−1∑
i=0

ÂNp−i−1
[
B̂1L1(i) + B̂2L2(i)

]
(3.83)

B̂1 y B̂2 son las columnas de la matriz α−1B del modelo aumentado y L1(i) y L2(i)

corresponden al respectivo conjunto de Laguerre para cada una de las entradas udd(k) y
uqq(k) por lo que el vector ηp se de�ne como:

ηTp =
[
ηT1 ηT2

]
(3.84)

Note que los elementos de la matriz ϕ pueden ser calculados recursivamente de forma
independiente por lo que pueden ser determinados fuera de línea para el sistema lineal
invariante en el tiempo de la ecuación (3.74).

3.5.3. Formulación de la función costo

Para regular las variables de estado, se eligen las matrices Qα y Rα dadas en las ecua-
ciones (3.62). Para el caso de seguimiento de trayectoria, las variables de estado son
formuladas de tal forma que se incluya la referencia para cada una de las corrientes id e
iq por lo que el nuevo vector de estado se escribe como:

x̂(k) =
[
id(k)− id(k − 1), iq(k)− iq(k − 1), id(k)− i∗d, iq(k)− i∗q

]T (3.85)

donde i∗d e i∗q son los valores de referencia de las corrientes id e iq respectivamente.
Así, mediante la de�nición de la predicción de la salida y la aproximación del vector de
parámetros ∆u mediante las funciones de Laguerre, la función costo se puede escribir
como:

J =

Np∑
j=1

x̂ (ki + j | ki)T Qαx̂ (ki + j | ki) + ηTp Rαηp (3.86)

En la ecuación (3.86) la matriz Qα es seleccionada para compensar el seguimiento de
trayectoria entre las corrientes id e iq respecto a sus correspondientes valores de referencia,
mientras que la matriz Rα tenderá a penalizar la acción de control para valores grandes,
lo que se traduce en una respuesta lenta de las variables de estado. Caso contrario, para
valores pequeños, el control será agresivo ocasionando un mayor rizo en las corrientes. Con
el �n de encontrar el valor óptimo de los coe�cientes ηp, la función costo J es minimizada
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como un problema de optimización con restricciones, de modo que, reemplazando (3.82)
en (3.86), la optimización de la función costo reformulada se escribe como:

J = mı́nηp ηTp Ωηp + 2ηTp Ψx̂ (ki) + Γ

s.t. umin ≤Mη + u(k − 1) ≤ umax
(3.87)

donde

Ω =

Np∑
m=1

ϕ(m)Qαϕ(m)T +Rα

Ψ =

Np∑
m=1

ϕ(m)QαÂ
m

Γ =

Np∑
m=1

x̂ (ki)
T
(
ÂT
)m

QαÂ
mx̂(ki)

(3.88)

La matriz M que contiene la información de las restricciones se de�ne como:

M =

[ ∑k−1
i=0 L1(i)

T oT2
oT1

∑k−1
i=0 L2(i)

T

]
ηp (3.89)

La solución de (3.87) esta basada en programación dinámica haciendo uso del algoritmo
de Hildreth [99]. Asimismo proporciona la trayectoria de control óptima, sin embargo,
debido al principio de control por horizonte en retroceso, solo se aplica el primer elemento
de la trayectoria óptima a la PMSM. Así, el control se determina como:

u(k) = u(k − 1) +

[
L1(0)

T oT2
oT1 L2(0)

T

]
ηp (3.90)



Capítulo 4

Resultados en Simulación

En este capítulo se muestran los resultados obtenidos en simulación para una PMSM
con parámetros de la Tabla 4.1 bajo el esquema de control predictivo basado en modelo
de conjunto continuo con función costo ponderada exponencialmente y con función costo
sin ponderación exponencial. La plataforma de simulación que se utilizó para obtener los
resultados es Matlab/Simulink eligiendo un tiempo de muestreo Ts = 100µs y empleando
el método numérico Runge-Kutta de 4to orden con paso �jo.

120V , 4-Φ, PMSM

Parámetro valor Parámetro valor

MLN 0.316 3 Nm p 4
Rs 2.45 Ω Ωnom 3000 RPM
Lsd 2.95 mH Lsq 2.95 mH
ψPM 0.024 Wb iN 1.65 A
J 4.42 · 10−6 kgm2

Tabla 4.1: Parámetros de la PMSM

Las simulaciones son presentadas para evaluar el desempeño del controlador elegido en
estado estacionario y en estado transitorio. Asimismo, se presenta una comparativa en
relación con el problema de condición numérica para ambos enfoques, con ponderación
exponencial y sin ponderación exponencial de la función costo, respectivamente. Dicha
comparación se realiza con el propósito de presentar la estabilidad numérica de los algo-
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ritmos de control, y por consiguiente, la estabilidad del control.

El esquema de control propuesto se basa en el esquema clásico del FOC. Dado que la
respuesta dinámica de la velocidad mecánica es más lenta que la respuesta de las corrientes,
es posible que el control de velocidad proporcione la referencia de la corriente iq, mientras
que la referencia de la corriente id se elige como cero con el �n de obtener un ángulo
de par constante. Para las simulaciones presentadas se utilizan los siguientes parámetros:
Np = 150, Nc = 30, a = 0.8, N = 15, α = 1.2, Q = CTC y R = [0 0.5, 0.5 0]T

Los límites umax y umin son calculados a modo de mantener un voltaje de referencia
dentro de la región de operación lineal de la modulación SVM-PWM como:

Vsvm =
mindex√

3
UCD (4.1)

4.1. Evaluación usando función costo sin ponderación

exponencial

El desempeño de la PMSM en régimen estacionario se puede observar en la Figura 4.1
donde se establece una velocidad de referencia de 100 rad/s. En el instante de tiempo
t = 0.4 s entra al sistema una perturbación en el par de carga de magnitud TL = 0.2 Nm

manteniéndose durante 1 s hasta que en el instante t = 1.4 s es retirada. Es posible
observar que existe una adecuada respuesta dinámica de las corrientes id e iq y un buen
seguimiento de la velocidad de referencia por parte del controlador de velocidad. Observe
que en el momento en que la perturbación entra al sistema, el control es capaz de mitigar
el efecto sobre la velocidad, permaneciendo estable durante el tiempo en que esta es apli-
cada. El rizo sobre las corrientes controladas es proveniente de la modulación SVM-PWM.

Con el �n de estudiar el desempeño de la máquina eléctrica en régimen transitorio se
muestra la Figura 4.2, en donde la velocidad de referencia es llevada a 100 rad/s mante-
niéndose así hasta el instante t = 0.7 s momento en el cual se requiere que el motor gire en
sentido contrario (reversa) y alcanzar los −100 rad/s, cabe destacar que la perturbación
en el par de carga es la misma que en el caso de estado estable. Nuevamente se puede
observar un buen seguimiento de trayectoria de las corrientes y de la velocidad según sus
respectivos valores de referencia.
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En las Figuras 4.3 - 4.4 se presentan las trayectorias de control que se aplicaron al sistema
para el caso de referencia de velocidad constante y velocidad en reversa respectivamente.
Se nota que las señales aplicadas se encuentran dentro de los límites de operación lineal
de la SVM.

Figura 4.1: Respuesta de las corrientes id e iq en régimen estacionario ante la entrada de pertur-

bación en el par de carga. Desde arriba: corriente id, corriente iq, velocidad mecánica ωm.

4.2. Evaluación usando función costo con ponderación

exponencial

Al utilizar la función costo ponderada exponencialmente, se tiene un comportamiento
similar del sistema al descrito anteriormente. Esto es debido a que ambos enfoques llevan
a cabo la minimización la función costo original, por lo que el comportamiento es similar
en las corrientes id e iq y de la velocidad mecánica ωm. Esto se explica observando las
�guras 4.5 - 4.6 donde ambos grá�cos representan la respuesta dinámica de la PMSM en
régimen estable y transitorio respectivamente. En comparación con las �guras 4.1 - 4.2
no existe una diferencia signi�cativa en el comportamiento del sistema.

En las �guras 4.7 - 4.8 se observan las trayectorias de control para el desempeño en
régimen estacionario y en régimen transitorio respectivamente. Es posible observar que
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Figura 4.2: Respuesta de las corrientes id e iq en régimen transitorio ante la entrada de pertur-

bación en el par de carga. Desde arriba: corriente id, corriente iq, velocidad mecánica ωm.

Figura 4.3: Señales de control udd y uqq en régimen estacionario restringidas en los límites de

operación de la SVM. De arriba: entrada de control udd, entrada de control uqq

dichas señales están comprendidas dentro de los límites de operación del modulador y,
a diferencia del desempeño sin ponderación exponencial, las señales de control presentan
una menor magnitud.
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Figura 4.4: Señales de control udd y uqq en régimen transitorio restringidas en los límites de

operación de la SVM. De arriba: entrada de control udd, entrada de control uqq

Cabe mencionar que los parámetros de sintonización utilizados en la simulación del de-
sempeño de la PMSM sin función costo ponderada exponencialmente fueron modi�cados
a: Np = 1, Nc = 1, a = 0.8, N = 5, α = 1.2, las matrices Q y R se mantienen iguales a sus
valores establecidos anteriormente. Esto, con el �n de dar a conocer que el enfoque con
ponderación exponencial, permite reducir signi�cativamente el horizonte de predicción y
de control, asimismo es posible reducir el número de funciones de Laguerre que capturan
la trayectoria de control a �n de reducir la cantidad de cálculos que se llevan dentro del
dispositivo de procesamiento digital.

En la Figura 4.9 se presenta el comportamiento de las corrientes y de la velocidad mecá-
nica para la PMSM en régimen estacionario para los parámetros Np = 1, Nc = 1, a = 0.8,
N = 5, α = 1.2, Q = CTC R = 0.5, bajo el esquema sin ponderación exponencial, con
el motivo de destacar la importancia de dicha ponderación, ya que para valores pequeños
de Np y Nc el control no proporciona un desempeño aceptable.

La ventaja del desarrollo e implementación del enfoque de la función costo ponderada
exponencialmente radica en el hecho de que, mediante la modi�cación de las matrices
de ponderación Q y R se asegura la estabilidad numérica de los algoritmos de control lo
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Figura 4.5: Respuesta de las corrientes id e iq en régimen estacionario ante la entrada de pertur-

bación en el par de carga. Desde arriba: corriente id, corriente iq, velocidad mecánica ωm.

Figura 4.6: Respuesta de las corrientes id e iq en régimen transitorio ante la entrada de pertur-

bación en el par de carga. Desde arriba: corriente id, corriente iq, velocidad mecánica ωm.

cual, para desarrollo de esta tesis, es de suma importancia ya que la implementación se
realizará en un sistema digital y se desea no tener un costo computacional elevado que
ponga en riesgo el desempeño de la PMSM.
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Figura 4.7: Señales de control udd y uqq en régimen estacionario restringidas en los límites de

operación de la SVM. De arriba: entrada de control udd, entrada de control uqq

Figura 4.8: Señales de control udd y uqq en régimen transitorio restringidas en los límites de

operación de la SVM. De arriba: entrada de control udd, entrada de control uqq

Para evaluar el efecto del costo computacional del CCS-MPC se calcula el número de
condición de la matriz Ω de�nida en la ecuación (3.88). Si el número de condición K es
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Figura 4.9: Desempeño del sistema sin ponderación exponencial con horizontes de predicción y

de control pequeños.

Valores propios

Np No ponderado Ponderado
λmin(Ω) λmax(Ω) λminΩ λmaxΩ

10 3 3.0190 2.0833 2.7655
30 3 4.0758 2.0833 3.5501
150 3 324.4526 2.1039 3.9467

Número de condición K(Ω)

10 1.0063 1.3275
30 1.3586 1.7041
150 108.1506 1.8758

Tabla 4.2: Valores propios y número de condición para el sistema ponderado y no ponderado

exponencialmente respectivamente.

grande entonces se dice que la solución numérica esta mal condicionada, provocando así,
inestabilidad en el sistema de control. El número de condición se de�ne como:

K(A) = ∥A∥ ·
∥∥A−1

∥∥ (4.2)

El horizonte de predicción se evalúa para Np = 10; 30; 150, y los resultados se muestran
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en la Tabla 4.2 para el número de condición y los valores propios, respectivamente. Se
observa que el número de condición K se reduce signi�cativamente para las predicciones
de horizonte lejano, esto se debe principalmente a que el problema de optimización se
realiza utilizando la función de costo ponderada exponencialmente. Del mismo modo, con
la modi�cación de la función de costo original, los valores propios se reducen signi�cati-
vamente para las predicciones a largo plazo. Al hacerlo, se puede utilizar de forma segura
un horizonte de predicción largo.



Capítulo 5

Conclusiones

Durante el desarrollo de esta tesis se ha presentado la formulación de un control pre-
dictivo basado en modelo de conjunto continuo para una PMSM. El enfoque de control
propuesto esta formulado para controlar las corrientes del estator de la PMSM, para lo
cual, la simulación de la metodología propuesta resultó en un control robusto ante pertur-
baciones en el par de carga. También fue posible observar que las corrientes de la PMSM
siguen la referencia tanto en estado estacionario como en estado transitorio.

La función costo con factor de ponderación exponencial fue formulada para reducir el
costo computacional para horizontes de predicción lejanos. Esto se pudo veri�car mediante
el cálculo del número de condición y de los valores propios de la matriz requerida para la
predicción del estado. De la misma forma, con la función costo exponencial propuesta se
resolvió el problema numéricamente mal condicionado. Los resultados obtenidos en simu-
lación han demostrado que la metodología propuesta es una alternativa para implementar
horizontes de predicción lejanos en accionamientos eléctricos.
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Apéndice A

Instrumentación del prototipo

experimental

A.1. Descripción del prototipo.

A continuación se describen las especi�caciones técnicas de los elementos mecánicos
y electrónicos que constituyen la plataforma experimental sobre la cual será aplicada
la estrategia de control presentada en secciones pasadas. La plataforma esta construida
mediante dos motores acoplados a través de sus ejes, posee sensores de corriente, un
microcontrolador, un inversor trifásico de voltaje y unidades de control aisladas. De igual
forma, se hace uso de esta plataforma para la adquisición de señales necesarias para lograr
la implementación del control.

A.1.1. Plataforma.

La plataforma experimental mostrada en la Figura A.1 consiste en un banco metálico
sobre el cual se encuentran acoplados dos motores. Por un lado se encuentra un motor
FlipSky 6384 y por el otro lado se tiene un motor J0100-301-3-000 de la marca AMP. La
�nalidad del acoplamiento de ambos motores se debe a la baja resolución del encoder del
motor a ser controlado (FlipSky 6384) y dado que se requiere una lectura precisa de la
posición angular de rotor, se opta por este acoplamiento para así, hacer uso del encoder
el motor AMP, el cual es un encoder incremental de alta resolución.

Mediante esta plataforma es posible la adquisición de datos como los voltajes, corrientes
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Figura A.1: Motores acoplados.

de fase, y la posición angular del rotor, todo esto a través de las etapas digitales que se
describen en los siguientes apartados.

A.1.2. Microcontrolador.

El microcontrolador usado para llevar a cabo el control de la PMSM es una tarjeta
STM32F429ZI [100] de la marca STMicroelectronics, la cual cuenta con un núcleo de
alto desempeño ARM Cortex M4 de 32 bits operando a una frecuencia de 180 MHz. Asi-
mismo, cuenta con módulos de procesamiento digital de señales, memorias integradas de
alta velocidad, unidad de punto �otante, y unidad de protección de memoria, la Fig A.2
muestra los periféricos del microcontrolador. Las características mencionadas proveen una
herramienta adecuada para la programación del control presentado en este trabajo. La
Tabla A.1 muestra las especi�caciones técnicas del microcontrolador.

La herramienta de programación que se utiliza para la elaboración del código del control
predictivo basado en modelo es el entorno de desarrollo integrado (IDE, del inglés, integra-
ted development environment) de STM, es decir, STM32CUBE IDE. Para el desarrollo de
la programación se hace uso de las librerías de capa de abstracción de hardware (HAL, del
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Figura A.2: Diagrama general de los periféricos de la tarjeta STM32F429ZI.

inglés, hardware abstraction layer) que proporciona un conjunto de instrucciones simples
para manejar los periféricos del microcontrolador, por lo que se ve reducido el esfuerzo y
tiempo de desarrollo de cualquier aplicación.

A.1.3. Sensores y actuadores.

Sensores de corriente

Ampliamente utilizado en aplicaciones electrónicas e industriales, los sensores de corrien-
te son utilizados para determinar la corriente eléctrica, ya sea alterna o directa, mediante
una señal proporcional a la misma corriente para su posterior monitoreo y control.

Un sensor de corriente se basa en un sensor de efecto Hall, generando un voltaje pro-
porcional a la corriente que circula a través del conductor existiendo dos con�guraciones
posibles, lazo abierto y lazo cerrado. La estructura en lazo cerrado suele ser de mayor
precisión, por lo que se hace uso de este tipo de sensores para el desarrollo de este trabajo.
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Frecuencia 180 MHz

Memoria Flash 2 MB

RAM 64 kB
SRAM 246 kB
Suministro 1.7-3.6 v
Resolución ADC 12 Bits
Resolución DAC 12 Bits
Conectividad USART/SPI/I2C
Entradas y salidas 168 puertos

Tabla A.1: Especi�caciones técnicas del microcontrolador STM32F429ZI.

El sensor de corriente VAC N4646 es seleccionado para medir las corrientes de fase de
la PMSM debido a su alta precisión, bajo tiempo de respuesta y diseño compacto. El
voltaje de alimentación es de 5 v siendo capaz de medir una corriente máxima de 25 A
(acorde a la corriente del inversor trifásico de voltaje) otorgando un voltaje de salida que
corresponde a [101]:

Vout = Vref ±
0.625(IP )

IPN

(A.1)

donde, según las características del sensor Vref = 2.5 v, IP es la corriente medida y IPN

es la corriente nominal del sensor (25 A).

El sensor cuenta con 10 pines, de los cuales 6 están dedicados al paso de la corriente de
1 sola fase, mientras que los 4 restantes corresponden a la alimentación del sensor (Vc),
tierra (GND), voltaje de referencia (Vref ) y voltaje de salida (Vout).

La instrumentación de los sensores de corriente VAC N4646 anteriormente mencionada
se realizó con el �n de obtener las mediciones de las corrientes de fase del motor FlipSky
6384. Debido a los inconvenientes que se mencionan más adelante en el Apéndice B, se
optó por utilizar los sensores LES 25 NP para medir las corrientes de un motor J0100-
301-3-000 de la marca AMP los cuales, mediante una conexión sugerida por el fabricante,
son capaces de medir una corriente menor sin perder la resolución del mismo.
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Figura A.3: Sensor de corriente VAC N4646.

Figura A.4: Sensor de corriente LES 25 NP.

En la Figura A.4 se muestra el sensor de corriente LES 25 NP el cual posee las mismas
características de medición que el sensor VAC N4646, con la ventaja de obtener corrientes
de entre 0 y 8 amperes de acuerdo con el arreglo de conexión sugerido en [102]. El voltaje
de salida, según la corriente medida para este sensor es:

Vout = Vref ±
0.625(IP )

IPN

(A.2)

siendo IPN = 8 A.

Motor AMP J0100-301-3-000

El motor J0100-301-3-000 de la marca AMP mostrado en la Fig. A.5, es un motor sín-
crono de imánes permanentes de corriente alterna, sin escobillas y de alto rendimiento,
el cual cuenta con un encoder incremental de alta resolución. Sus características de alta
densidad de par, baja inercia del rotor y tamaño compacto lo hacen ideal para efectuar
trabajos de transportación y control de movimiento. Asimismo, cuenta con la clasi�cación
de protección IP65, que permite un sello hermético contra polvo y agua a presión [103].
Las especi�caciones técnicas de la PMSM se encuentran en la Tabla A.2.
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Figura A.5: Motor AMP J0100-301-3-000.

Potencia 100 Watts

Corriente máxima 4.95 A
Voltaje máximo 120 V AC
Par máximo 0.3165 Nm
Resistencia 2.45 Ω

Peso 545 g
Inductancia 2.95 mH
Pares de polos 4

Tabla A.2: Especi�caciones técnicas del motor AMP.

A.1.4. Unidad de control aislada

Con el �n de proteger la etapa de control proporcionada por el microcontrolador STM32F429ZI,
se diseña una unidad de control aislada la cual consiste en una tarjeta de circuito impre-
so que separa la etapa digital de la etapa de potencia. Dicha unidad de control aislada
recibe los pulsos PWM generados por el microcontrolador los cuales son aislados median-
te optoacopladores 6N137, siendo estos dispositivos de alta velocidad apropiados para la
aplicación que se desarrolla. Una vez separados los pulsos de control, a la salida de la
unidad de control aislada se obtienen los pulsos PWM provenientes de una fuente externa
listos para ser aplicados al inversor trifásico de voltaje. Cabe señalar que la salida de los
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Figura A.6: Acondicionamiento de las señales PWM.

optoacopladores 6n137 están negadas, por lo que se incluye en el diseño de la tarjeta una
compuerta NOT que devuelva los pulsos a su estado original. En la Figura A.6 se muestra
el circuito para el acondicionamiento de las señales PWM, el circuito mostrado es para
una sola señal, cabe destacar que son necesarios seis circuitos similares para el control del
inversor.

A.1.5. Inversor Evalstdrive101

La tarjeta Evalstdrive101 es un inversor trifásico de voltaje construido con transistores
MOSFET de potencia y esta diseñada para accionar y controlar motores trifásicos, ya
sean PMSM o motores de corriente directa sin escobillas (BLDC, del inglés, brushless dc
motor). Es posible conectar interconectar el Evalstdrive101 con diferentes microcontrola-
dores pertenecientes a la familia STM32 a través de un conector incluido en el inversor
ideado para el control de motores [104].

El inversor es capaz de admitir algoritmos de control como el FOC y algoritmos de mo-
dulación de seis pasos y SVM. Asimismo incluye sensores tipo Hall y una red de detección
de fase lo que hace posible soportar técnicas de control con y sin sensores para el control
de movimiento. Por último, el Evalstdrive101 cuenta con protección ante sobre corriente,
detección de voltaje y temperatura. Las características del inversor se encuentran en la
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Figura A.7: Inversor trifásico de voltaje Evalstdrive101.

Tabla A.3.

Voltaje de suministro Nominal 6-75 V DC
Corriente máxima Continua 20 Arms

Tabla A.3: Especi�caciones técnicas del inversor Evalstdrive101

A.1.6. Inversor SKiiP3 V3

Esta etapa de potencia consta de 3 módulos en con�guración de medio puente los cuales
son controlados por separado. Cuenta con un disipador de calor de aluminio refrigerado
por aire que aumenta el rendimiento de los módulos de potencia. En la Figura A.8 se
muestra una imagen del inversor.

La tarea del inversor es transferir las señales de entrada (control) a señales de salida de
potencia mediante el control de los transistores. Asimismo, debe garantizar el aislamiento
de las señales entre la baja y alta tensión. También cuenta con una tarjeta de control que
detecta y procesa las posibles condiciones de fallo y así proteger la etapa de control. En
la Tabla A.4 se muestras las especi�caciones técnicas del inversor.
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Figura A.8: Inversor SKiiP3 V3.

Voltaje de suministro Nominal 1200 V AC
Corriente máxima Nominal 600 Arms

Tabla A.4: Especi�caciones técnicas del inversor SKiiP

La alimentación del inversor es independiente para cada módulo, por lo que para realizar
el control de un motor trifásico los tres módulos deben tener el mismo voltaje de corriente
directa. La alimentación de la tarjeta de control del inversor se alimenta a 24 v mientras
que las señales de control PWM deben ser acondicionadas a 15 v según las características
del inversor [105].

A.1.7. Elevador de voltaje

Como se mencionó anteriormente, las entradas de control que admite el inversor de
voltaje son de 15 v por lo que las señales PWM proporcionadas por el microcontrolador,
después de pasar por la unidad de control aislada, deben ser elevadas de 3.3 v a 15 v.
Para este �n, se utiliza el circuito integrado MC14504B el cual es un conmutador de nivel
no inversor con la capacidad de cambiar un voltaje de entrada a cualquier voltaje de
alimentación entre 5 v y 15 v.

La conmutación de niveles hacia arriba o hacia abajo se realiza mediante la selección
de los niveles de alimentación VDD y VCC . El nivel VCC establece los niveles de señal de
entrada mientras que VDD selecciona los niveles de tensión de salida. En la Figura A.9 se
muestran las conexiones necesarias para elevar la tensión de las señales de control PMW.
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Figura A.9: Conmutador de nivel de voltaje.

GND es la tierra de la fuente de voltaje de 15 v, la cual, esta conectada junto a VSS,
CH 1 in es la entrada del canal 1 del PWM proveniente de la unidad de control aislada
mientras que CH 1 out corresponde a la salida del mismo canal a un voltaje de 15 v, y
así para cada canal de las señales de control incluyendo las señales complementarias.

A.1.8. Instrumentación del encoder incremental

El encoder incremental es un transductor que transforma el movimiento angular en
pulsos eléctricos, estos pulsos pueden ser utilizados para el control y monitoreo de aplica-
ciones de desplazamiento angular o lineal. El encoder cuenta con disco reticulado radial
formado por líneas opacas y transparentes, la lectura se lleva a cabo por sensores infra-
rrojos que emiten un estado lógico según la línea detectada sea opaca o transparente.

Como se mencionó anteriormente, el motor FlipSky 6384 cuenta con sensores de efecto
Hall, es por esto que se acopla a través de su eje con el motor AMP el cual posee un
encoder con una resolución de 2500 pulsos por revolución. El encoder tiene disponibles 3
canales que son de utilidad para la aplicación a desarrollar, el canal A y B son utilizados
para el conteo de los pulsos, mientras que el canal Z es utilizado para reiniciar el contador
cuando el motor haya completado una vuelta. El voltaje de suministro del encoder es de
5 v y las señales de los canales anteriormente descritos también se encuentran caracteri-
zadas a 5 v.

Los puertos de entrada del microcontrolador admiten pulsos entre 0 y 3.3 v, por lo que
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Figura A.10: Acondicionamiento de señales del encoder.

es necesario reducir el voltaje de las señales provenientes del encoder. Para este �n, se
diseña una tarjeta de circuito impreso que lleve a cabo la instrumentación de los pulsos
de los canales A, B y Z (véase la Figura A.10), y así ser leídos por el microcontrolador.
En esta etapa se hace uso de los optoacopladores 6n137 los cuales a la entrada reciben los
pulsos generados por el encoder con un voltaje de 5 v y a la salida se obtienen los mismos
pulsos pero a un voltaje de 3.3 v.

A.1.9. Generación de señales SVM-PWM

La implementación de los algoritmos para la generación de las señales PWM se llevan
a cabo dentro del microcontrolador tomando en cuenta la topología del inversor trifásico
de voltaje. Se generan 3 señales PWM para el control del nivel superior del inversor y 3
señales para el control del nivel inferior, las cuales corresponden a las señales negadas del
primer nivel. En la Figura A.11 es posible observar los ciclos de trabajo característicos
de una modulación SVM-PWM. Mientras que en la Figura A.12 se observan los pulsos
generados por el microcontrolador correspondientes al nivel superior.

Con el objetivo de proteger al inversor es necesario contemplar un tiempo muerto entre
las señales PWM aplicadas al primer y segundo nivel. Esto es, debido a la derivación de
medio puente de los transistores MOSFET, estos podrían entrar en corto circuito, por
lo que es implementado un tiempo muerto correspondiente a 400 ns entre las señales del
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Figura A.11: Ciclos de trabajo para la modulación SVM-PWM.

Figura A.12: Señales SVM-PWM.

primer nivel y sus respectivas señales complementarias. La Figura A.13 muestra el retraso
en la aplicación de las señales PWM.
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Figura A.13: Tiempo muerto.

A.2. Adquisición y estimación.

A.2.1. Adquisición de corrientes de fase.

Las señales de las corrientes de fase provienen del sensor VAC N4646 las cuales varían
en un rango de entre 3.125 v y 1.875 v que son niveles de voltaje aceptados por las en-
tradas analógicas con�guradas en el microcontrolador. A través del convertidor analógico
digital, las señales de los sensores son convertidas a una resolución de 12 bits. El tiempo
de muestreo de la adquisición de las corrientes se maneja por medio de una interrupción,
lo que permite obtener datos instantáneos y así ejecutar la técnica de control con los datos
obtenidos. En la Figura A.14 se presenta las señales de las corrientes de fase provenientes
del sensor de corriente.

A.2.2. Adquisición de la posición angular.

La adquisición de los pulsos provenientes del encoder, en primera instancia, se lleva a
cabo a través de la instrumentación con los transistores de alta velocidad para acondicio-
nar la señal a un voltaje adecuado y así ser leídos por el microcontrolador. Internamente,
el microcontrolador STM32F429ZI posee una interrupción dedicada a la lectura de los
pulsos de los canales A y B, es decir, mediante la librería HAL, es posible leer las señales
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Figura A.14: Señales correspondientes a las corrientes de fase.

del encoder y mediante una instrucción obtener el número de pulsos recorridos por el
eje del rotor. Asimismo, es posible modi�car la resolución del encoder multiplicando el
numero de pulsos ya sea por x1, x2, x4. Con la �nalidad de obtener una mayor precisión
en la lectura del encoder, se hace uso de la resolución x4 obteniendo así 10000 pulsos por
revolución.

Para reiniciar el contador que lleva el conteo de los pulsos, se hace uso de la señal
proporcionada por el canal Z, una vez que esta señal se activa, el contador se establece
en cero, indicando que el rotor ha completado una vuelta. Una vez obtenido el conteo de
pulsos, dentro del microcontrolador se realizan las operaciones necesarias para convertir
la posición leída en pulsos a radianes, llevando a cabo una normalización para obtener
la posición angular del rotor entre π y −π. En la Figura A.15 se observa la posición
mecánica.

A.2.3. Estimación de la velocidad angular.

La dinámica de la posición se asemeja a una rampa y a partir de ella es posible es-
timar la velocidad angular del rotor mediante su derivada, cabe señalar que existe una
discontinuidad cuando la posición se acerca a π, esto conduce a tener ruido en las regiones
donde se hace presente la discontinuidad, por lo que es posible aproximar la derivada de
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Figura A.15: Posición mecánica de la PMSM.

la posición mediante un �ltro pasa bajas de primer orden como:

d

dt
ŵm =

1

τc
(wm − ŵm) (A.3)

donde ŵm es la velocidad �ltrada, τc = 1
2πfc

es la constante de tiempo del �ltro pasa
bajas y fc es la frecuencia de corte, haciendo uso del método de Euler se obtiene:

ŵm =
Ts

Ts + τc
wm(k) +

τc
τc + Ts

ŵm(k − 1) (A.4)

A.3. Rutina de alineación

Una vez realizada la instrumentación y acondicionamiento de señales, así como la carac-
terización de los dispositivos a utilizar para la puesta en marca, es necesario diseñar una
rutina que nos permita conocer de manera precisa la posición del rotor tomando como
referencia uno de los devanados del motor.

La aplicación de las señales de control a través de la modulación SVM PWM es de-
pendiente de la posición angular del rotor, con la cual, es posible determinar la posición
eléctrica y de esta forma, se aplique la secuencia de conmutación adecuada.
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Un método simple para para determinar una posición prede�nida del rotor es aplicar
un AVSV durante varios tiempos de muestreo con un ciclo de trabajo corto sobre una de
las fases, mientras que las dos restantes permaneces sin energía. Esto provoca un campo
magnético estacionario que permite la alineación del rotor con la fase elegida. A partir
de este momento el contador del encoder se establece en 0 y se da paso a las rutinas de
control.



Apéndice B

Control en lazo abierto y lazo cerrado

B.1. Prototipo instrumentado para el motor FlipSky

6384

Para la puesta en marcha del motor FlipSky 8364 se hace uso del microcontrolador
mencionado con anterioridad, en el cual, se encuentra el programa que permite generar
los pulsos PWM. Por motivos de protección, se utiliza la unidad de control aislada, que
permite separa la etapa digital de la etapa de potencia. Una vez aisladas las señales de con-
trol, estas pasan directo al inversor Evalstdrive101 y a su vez, este es conectado al motor.
Para la medición de las corrientes, se utiliza el sensor VAC N4646, las señales proporcio-
nales a la corriente medida, son leídas por el microcontrolador para posteriormente ser
utilizadas en el control. En la Figura B.1 se observa la instrumentación correspondiente.

B.2. Descripción del control en lazo abierto

Una vez instrumentado el motor, se creó un programa en Matlab que consiste en un
generador trifásico, el cual modi�ca la amplitud y a frecuencia del voltaje aplicado al
motor y de esta forma permite el arranque libre del motor. Mediante una comunicación
serial, son enviadas las consignas generadas en Matlab hacia el microcontrolador, el cual
al recibirlas, genera los pulsos PWM según la frecuencia establecida por el usuario.

El motivo del arranque libre, a través de la variación de la frecuencia, es debido a las
altas corrientes que puede desarrollar el motor, las cuales pueden alcanzar hasta 90 A.

95
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Figura B.1: Prototipo motor FlipSky 6384.

Por esto es necesario realizar un arranque paulatino y del mismo modo, proteger la etapa
de potencia, ya que la corriente máxima de operación son 20 A. Una alternativa es, me-
diante programación, detectar la sobre corriente y realizar un paro de emergencia, donde
las señales del PWM tomen el valor de un cero lógico.

En la Figura B.2 se muestra un diagrama de �ujo a modo de explicar la metodología
de arranque libre. El paro de emergencia es un push botton, el cual, hace que los registros
correspondientes a las salidas PWM (CRR1, CRR2, CRR3) tengan un valor de cero, con
el �n de detener el motor. Las señales Vx generan los voltajes de referencia utilizadas por
la modulación SVM-PWM para así, calcular los ciclos de trabajo correspondientes a cada
fase. ref es el voltaje de alimentación de la SVM, mientras que mi corresponde al índice
de modulación cuyo objetivo es operar dentro de la región lineal.

B.3. Simulaciones en lazo cerrado

Debido a que parámetros como la inductancia y el �ujo magnético del motor FlipSky
6384 no son proporcionados por el fabricante, fue necesario realizar una identi�cación pa-
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Figura B.2: Diagrama de �ujo del control en lazo abierto.

ramétrica mediante un controlador eléctrico de velocidad (ESC, del ingles, electric speed
controller) obteniendo los resultados que se observan en la Tabla B.1

Al comenzar las simulaciones del control por campo orientado con el motor en cuestión,
fue posible observar que las corrientes trifásicas se elevan por encima de los valores nomi-
nales de la etapa de potencia que se explica en el apartado A1.4. Incluso, las simulaciones
demostraron que, ante la presencia de una perturbación externa en el par de carga del
motor, las corrientes exceden en por lo menos 4 veces la corriente nominal del inversor
como se muestra en la Figura B.3. Esto puede ser explicado debido a que los valores de
inductancia y resistencia de armadura son demasiado pequeños, permitiendo así, que con
un voltaje de excitación relativamente pequeño, se permita el paso a través de los deva-
nados de valores de corriente eléctrica signi�cante.
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Potencia 4000 Watts

Corriente máxima 96 A
Voltaje máximo 4-13S
Par máximo 9 Nm
Resistencia 23.9 mΩ

Peso 1100 g
Inductancia 3.74 µH
Pares de polos 7
Flujo magnético 3.8 mWb

Tabla B.1: Especi�caciones técnicas del motor FlipSky 6384.

Bajo lo mencionado anteriormente, se decide optar por el motor de la marca AMP,
el cual se encuentra parametrizado completamente. Asimismo, cuenta con una corriente
nominal más baja respecto al motor FlipSky 6384. Este motor es controlado mediante la
etapa de potencia descrita en el apartado A1.6, ya que requiere de un voltaje de operación
mayor.

Al realizar las simulaciones correspondientes al motor AMP se obtuvieron resultados
que se encuentran dentro de los parámetros de operación como se muestra en la Figura
B.4, por lo que esto fue motivo del cambio de motor. Cabe señalar que para la puesta
en marcha, se realizó el acondicionamiento de señales descrito en el apartado A1.7 y a su
vez, se utilizaron los sensores presentados en el apartado A1.3.
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Figura B.3: Corrientes trifásicas del motor FlipSky 6384.

Figura B.4: Corrientes trifásicas del motor AMP.



Apéndice C

Problemas en lazo cerrado

C.1. Prototipo instrumentado para el motor AMP

Similar a lo descrito en el apartado B1, la instrumentación para el motor AMP utiliza
el mismo microcontrolador. Aunque, debido a sus características, este utiliza el inversor
SKiiP3, la unidad de control aislada se utiliza también, como medida de protección de la
etapa de control. El inversor utilizado, emplea señales de control de 15 v por lo que es
necesario utilizar el elevador de voltaje MC14504B el cual toma las señales que provienen
de la unidad de control aislada de 3.3 v y las eleva hasta 15 v. Para realizar la medición
de las corrientes se utilizan los sensores LES 25 NP. En la Figura C.1 se observa la
construcción del prototipo.

C.2. Diagrama de �ujo en lazo cerrado

El diagrama de �ujo mostrado en la Figura C.2 muestra de forma general la implemen-
tación del control por campo orientado FOC en un sistema embebido, la cual se encuentra
dentro de una rutina de interrupción equivalente al tiempo de muestreo. Es posible divi-
dir la programación en etapas, la primera etapa consiste en la declaración de todas las
variables e inicialización de periféricos a utilizar (convertidores anal�gicos digitales, salidas
PWM, entradas digitales externas, etc.).

Una segunda etapa consiste en adquirir y estimar datos necesarios para el control. Para
esto, se comienza con la lectura del encoder, esta rutina cuenta con su propio servicio

100
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Figura C.1: Prototipo motor AMP.

de interrupción cuya tarea es captar ambos canales del encoder, además de contar con
opciones anti-jitter para obtener una lectura correcta de la posición. Mediante la lectura
de la posición mecánica se estima la posición eléctrica tomando en cuenta el número de
polos con los que cuenta el motor. Asimismo, se estima la velocidad y �nalmente, se da
paso a la lectura de las corrientes de fase mediante los convertidores analógico digitales
con los que cuenta la tarjeta STM.

La tercera etapa contiene la parte de los controladores tanto de corriente como de ve-
locidad, estos se encuentran contenidos dentro de una condicional, la cual evalúa el valor
de la corriente en cada tiempo de muestreo a modo de protección para el motor. Para
implementar los controles, las corrientes adquiridas deben de pasar por las transforma-
ciones de Clarke y Park, ya que, los controles se encuentran diseñados en el marco de
referencia d− q. Debido a que se realizó un desacople dinámico con el �n de obtener una
representación lineal del sistema, estas dinámicas deben ser introducidas nuevamente una
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Figura C.2: Diagrama de �ujo del control en lazo cerrado.

vez calculadas las variables de control.

Finalmente, las señales de control calculadas deben pasar la transformación inversa de
Park, esto es debido a que la modulación SVM-PWM está formulada en el marco de
referencia α− β.
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C.3. Desbalance del motor

Una vez obtenidas las simulaciones pertinentes para el motor AMP, es necesario im-
plementar el esquema de control clásico del FOC en el sistema embebido descrito en la
sección A1.2, el cual sigue el diagrama de �ujo presentado en la sección anterior del pre-
sente apéndice. En primera instancia, mediante un osciloscopio, se veri�caron las señales
de posición mecánica y posición eléctrica, esta última es esencial para un adecuado de-
sempeño del control, por lo que su estimación debe ser precisa. Asimismo, la sintonización
del �ltro de velocidad angular, referido en la sección A2.3, debe ser adecuada con el �n
de obtener una estimación acertada. Cabe señalar que estas pruebas y obtención de datos
se realizan en lazo abierto.

Posteriormente, se procede a cerrar el lazo estableciendo una velocidad de referencia
arbitraria. Los valores de las ganancias proporcional y derivativa para los controles de
corriente se calcularon mediante el método de respuesta en frecuencia, mientras que las
ganancias relacionadas al control de velocidad, se eligieron arbitrariamente, ya que el
desarrollo de este se encuentra basado en Lyapunov. Una vez �jadas las ganancias, se
sigue a realizar la prueba del control, en donde se identi�can los siguientes problemas:

El motor no realiza ningún giro o bien, lo realiza durante un tiempo muy corto y
aparenta no tener alimentación eléctrica.

Se activa el paro de emergencia.

El primer punto se debe a la pÃ©rdida de la posición eléctrica causada por un alinea-
miento erróneo del eje d con la fase U , lo que conduce a un error en la medición del ángulo.
El segundo se re�ere a un pico de corriente superior al nominal en alguna de las fases. Si
la corriente eléctrica supera el valor nominal durante un periodo de tiempo su�ciente, el
motor aumentará su temperatura e incluso será capaz de dañar los devanados haciéndolos
entrar en cortocircuito.

Una vez solucionado el problema relacionado con la pÃ©rdida de la posición eléctrica, el
motor presenta revoluciones hasta que nuevamente entra en paro, ya que se observa que
alguna de las fases aún sigue presentando valores altos de corriente, lo su�ciente como
para que el paro de emergencia detenga la operación del control, asimismo la tempera-
tura del motor comienza a elevarse. Con el �n de conocer la causa del fallo, mediante el
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Figura C.3: Desbalance de las corrientes de fase.

osciloscopio se observan las señales provenientes de los sensores de corriente y comprobar
los valores de las corrientes. La Figura C.3 muestra dos señales, relacionadas a las fases
U y V de color amarillo y magenta respectivamente.

La señal relacionada con la corriente de la fase V (magenta) se encuentra dentro de los
límites de operación al contar con una amplitud de 2.54 v equivalentes a 0.512 A mientras
que la corriente de la fase U (amarillo) cuenta con una amplitud de 3.05 v proporcionales
a 7.04 A lo cual supera la corriente nominal. Este desbalance tiene causa en las múltiples
pruebas que se realizaron con el motor y que lo llevaron a sobrecalentamiento o bien, a
un defecto de fabricación que se agravó con cada prueba. Por consiguiente, las pruebas se
detienen en este punto, ya que debido al tiempo de realización de la presente tesis, no es
posible seguir adelante.

C.4. Programación del control predictivo

Con el �n de ocupar el menor espacio posible en la memoria del microcontrolador, se
crea un programa en Matlab que permita el cálculo del producto de las matrices Ω−1 y Φ,
ya que durante el proceso de control, estas matrices no cambian de valores. El resultado de
esta matriz constante, segun la ecuación (3.42), es multiplicada por el estado aumentado
del sistema para dar lugar al vector de trayectoria de control η. No obstante, las opera-
ciones entre matrices y vectores, es una tarea que consume tiempo de ejecución, por lo
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que se opta por utilizar la librería CMSIS DSP, la cual contiene instrucciones para llevar
a cabo operaciones matemáticas de forma optimizada, reduciendo considerablemente el
tiempo de ejecución. Cabe mencionar que estas operaciones se ejecutan en cada tiempo
de muestreo, por lo que la librería CMSIS DSP constituye una solución viable ante el
problema del costo computacional, asegurando que el resto de instrucciones se lleven a
cabo en el tiempo de muestreo establecido.

El problema de optimización que se aborda en este trabajo se encuentra sujeto a restric-
ciones, para ello, se elige el algoritmo de Hildret como método de solución. Este algoritmo
contiene más operaciones matemáticas entre matrices y vectores, las cuales solo se ejecu-
tan en dado caso de operar en las restricciones y de igual forma se debe ejecutar en cada
tiempo de muestreo.

En la Figura C.4 se muestra el diagrama de �ujo correspondiente a la programación del
control predictivo. Una vez que se han de�nido las variables y se han calculado todos los
datos necesarios para el control, es necesario pasar por las transformaciones de marco de
referencia para posteriormente, dar solución al problema de optimización sin restricciones.
En dado caso que sea requerida la solución sujeta a restricciones, se aplica el algoritmo
de Hildret y así es como se obtiene el vector de control η. Por último, el principio de
horizonte en retroceso es aplicado para determinar el vector de control que será modulado
a través de la SVM y aplicado al motor. La veri�cación experimental del control no se
llevo a cabo debido a los problemas descritos anteriormente.
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Figura C.4: Diagrama de �ujo del control predictivo basado en modelo.
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