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Resumen

El presente trabajo aborda el diseño, simulación e implementación de un controlador

predictivo basado en modelo (MPC, del inglés, Model Predictive Control) aplicado al con-

trol de velocidad y corrientes de un motor de inducción (IM, del inglés, Induction Motor).

El controlador se formula como un problema de control óptimo con restricciones, con el

propósito de cumplir con los límites operativos de corriente y voltaje de la IM. Además,

se incorpora una acción integral en el diseño del control para proporcionar robustez y

mitigar el efecto de perturbaciones externas.

La implementación del esquema se realiza bajo el enfoque de control por campo orientado

(FOC, del inglés, Field Oriented Control), sustituyendo los controladores PI convencio-

nalmente empleados por controladores MPC. Esto da lugar a una estructura de control

en cascada, donde un lazo interno MPC regula las corrientes en el marco de referencia

d-q, mientras que un lazo externo MPC se encarga de regular la velocidad del motor.

Finalmente, se presentan resultados de simulación en MATLAB/Simulink que validan el

desempeño de la estrategia de control propuesta. Adicionalmente, se construyó un banco

de pruebas para el accionamiento del motor de inducción, realizándose pruebas experi-

mentales de arranque en lazo abierto para validar su funcionamiento.
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Abstract

This work addresses the design, simulation, and implementation of a Model Predictive

Control (MPC) strategy applied to the speed and current control of an induction motor

(IM). The controller is formulated as a constrained optimal control problem in order to

satisfy the current and voltage operational limits of the IM. In addition, an integral action

is incorporated into the controller design to provide robustness and mitigate the effect of

external disturbances.

The implementation of the control scheme is carried out under the Field Oriented Control

(FOC) approach, replacing the conventionally employed PI controllers with MPC contro-

llers. This results in a cascaded control structure, where an inner MPC loop regulates the

currents in the d-q reference frame, while an outer MPC loop regulates the motor speed.

Finally, simulation results obtained in MATLAB/Simulink are presented to validate the

performance of the proposed control strategy. Additionally, a test bench for the induc-

tion motor drive was built, and experimental open-loop startup tests were conducted to

validate its operation.



xii Agradecimientos



Acrónimos
CA: Corriente alterna.

CD: Corriente continua.

ADC: Del inglés, Analog-to-Digital Converter, Convertidor analógico-digital.

CMDC: Controlador de Matriz Dinámica Cuadrática.

CPG: Control Predictivo Generalizado.

FOC: Del inglés, Field Oriented Control, Control por campo orientado.

GPIO: Del inglés, General-Purpose Input/Output, Entrada/Salida de propósito
general.

IGBT: Del inglés, Insulated Gate Bipolar Transistor, Transistor bipolar de com-
puerta aislada.

IM: Del inglés, Induction Motor, Motor de inducción.

MPC: Del inglés, Model Predictive Control, Control predictivo basado en modelo.

MPHC: Del inglés, Model Predictive Heuristic Control, Control predictivo heurís-
tico basado en modelo.

PI: Controlador Proporcional–Integral.

PWM: Del inglés, Pulse Width Modulation, Modulación por ancho de pulso.

SVM: Del inglés, Space Vector Modulation, Modulación por vector espacial.
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Notación
x̂: Valor estimado de la variable x.

x⃗: Vector x.

R: Espacio de los reales.

Rn: Espacio lineal de vectores de dimensión n.

Rn×m: Matriz con n filas y m columnas y elementos de R.

P−1: Matriz inversa de la matriz P .

Im: Parte imaginaria de un número complejo.

Re: Parte real de un número complejo.

→: Tiende a.

| · |: Valor absoluto.

∥ · ∥: Norma euclidiana de un vector.

∈: Perteneciente a.

⇒: Implica.

Superíndices

∗: Referencia .

′: Transpuesta .

⋆: Óptimo .

·: Derivada .
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Capítulo 1

Introducción

En este capítulo se presentan los antecedentes del control predictivo basado en mode-
lo (MPC) y su funcionamiento. También se presenta el planteamiento del problema, la
justificación, la hipótesis, los objetivos y la metodología empleada en la presente tesis.

1.1. Introducción

A finales de la década de los 70s se desarrollaron las bases de lo que hoy en día conoce-
mos como MPC [1], se impulsó en los 80s en la industria en procesos químicos y refínerías
de petróleo [2]. El MPC consiste en un controlador que realiza una acción predictiva, es
decir, preveer un efecto determinado en la respuesta del sistema. Es una técnica recono-
cida como sencilla y eficiente de aplicar [3]. Entre algunas aplicaciones que se le han dado
son brazos robóticos, fabricación de cemento [4], y como se menciona antes, en procesos
químicos y en refinerías, entre otras.
El primer enfoque de control predictivo que se desarrolló fue el Control Predictivo Heu-
rístico Basado en Modelo (MPHC, del inglés, Model Predictive Heuristic Control) por
Richalet a finales de 1970. Desde entonces ha tenido distintas variantes, empezando en
1980 por el Control de Matriz Dinámica (CMD) de Cutler y Ramaker. Estos enfoques
están basados en la respuesta de modelos matemáticos del sistema ante una entrada im-
pulso para el MPHC y escalón para el CMD, para predecir el efecto de las acciones de
control futuras, que se obtienen mediante la optimización de una función objetivo sujeta a
reestricciones del sistema, que minimiza el error de predicción [5]. Más adelante, surgió el
Controlador de Matriz Dinámica Cuadrática (CMDC), donde se utiliza la programación

1



2 1.1 Introducción

cuadrática para la optimización de una función objetivo o función costo cuadrático con
restricciones lineales de desigualdad [6]. Posteriormente, se presenta el Control Predictivo
Generalizado (CPG), que se basa en un modelo matemático del sistema representado por
una función de transferencia discreta. Partiendo del modelo se obtiene una trayectoria
de control óptima para reducir el error de predicción llevando la variable de salida a la
referencia con la mínima variación en la acción de control [7].
El presente trabajo de tesis busca desarrollar un control predictivo basado en modelo
(MPC) para su aplicación en el control de la velocidad y la corriente de motores de CA
asíncronos, comúnmente llamados motores de inducción (IM) [8, 9]. Esto es relevante
porque estos motores aún son ampliamente utilizados en la industria, la agricultura y el
transporte, debido a que se caracterizan por ser robustos, duraderos, de fácil manteni-
miento y de bajo costo [10]; algunos ejemplos donde se utilizan este tipo de motores son:
vehículos eléctricos [11], sistemas de riego [74,83] y unidades de transporte público [13].
Los IM generalmente son controlados por dos esquemas clásicos: el control por campo
orientado [14], o el control directo del par [15]. Y más recientemente el control predictivo
basado en modelo (MPC) ha ganado una alta relevancia en el control de la IM [16]. El
MPC usa el modelo del sistema para realizar una predicción en un horizonte finito del
comportamiento dinámico del sistema y así darle solución a un problema de control óp-
timo sujeto a restricciones, es decir, minimiza una función objetivo para encontrar una
trayectoria de control óptima.
En el caso de la IM, es común tomar el modelo electromecánico para realizar una predic-
ción de las corrientes, par, flujo, velocidad y posición del motor; a partir de estas variables
de estado, los voltajes aplicados por el control en el estátor de la IM se obtienen mediante
la solución del problema de control óptimo. El MPC aplicado a la IM puede tener distintos
enfoques, por ejemplo, control tipo tiempo muerto [17], control con optimización de ciclo
de trabajo [18], control por modos deslizantes [19], control robusto [20], etc.
En los últimos años, los enfoques de control robusto se han visto impulsados debido a
la poca robustez que presenta el MPC ante variaciones paramétricas y perturbaciones
externas de manera similar a lo que sucede con el esquema de control FOC [45]. Una de
las posibilidades para dotar de robustez al MPC es añadir un integrador en la dinámi-
ca del sistema, lo que resulta en un sistema aumentado [26] sobre el cual se formula el
MPC como un problema de control óptimo con restricciones [40], respetando los límites
operativos de la IM y logrando un mejor desempeño del control.
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1.2. Estado del arte

Para cualquier problema de control donde se aplique un control con realimentación como
el mostrado en la Figura 1.1, se tiene por objetivo principal que el control determine la
entrada u(k) para ser aplicada en la planta, de manera que la salida de la planta y(k) sea
llevada a seguir una referencia r(k) hasta que el error e(k) sea nulo o muy cercano a cero
[22].

Figura 1.1: Diagrama a bloques del control en lazo cerrado.

En el MPC, se calcula la trayectoria de control óptima Uj para que la trayectoria de
salida Y siga el vector de referencia Ra, minimizando el error e(k) = Ra(k)− Y (k) en un
horizonte de predicción finito. Esto se logra prediciendo el comportamiento dinámico de la
planta mediante su modelo matemático y además, se resuelve un problema de optimización
para obtener la trayectoria de control óptima Uj. Un diagrama general asociado al MPC,
se muestra en la Figura 1.2.

Figura 1.2: Diagrama a bloques control MPC en lazo cerrado.

La optimización se realiza de manera recursiva para cada paso del horizonte de predic-
ción; además, esta metodología permite incorporar restricciones en las variables de control
y en las variables de estado [23]. Para comprender mejor este concepto de control, se hace
una analogía que se muestra en las Figuras 1.3-1.5.



4 1.2 Estado del arte

Figura 1.3: Predicciones de salida.

Figura 1.4: Señales de control predichas.

Figura 1.5: Señales óptimas
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Primero, el MPC utiliza el modelo del sistema (auto) para realizar varias predicciones
de la salida a lo largo del horizonte de predicción, Figura 1.3, de manera sistemática, a las
cuales les corresponde una trayectoria de control (ángulo de giro del volante, Figura 1.4).
Posteriormente el MPC requiere calcular dos cosas: la trayectoria de salida que se acerca
más a la referencia para cada paso del horizonte de predicción, es decir, la trayectoria de
salida donde se minimiza el error dado por e(k) = r(k)− y(k), y la trayectoria de control
óptima Uj (Figura 1.5). Para ello, se utiliza una función costo cuadrática,

Jj(xj, Uj) =
∑N

k=j(r − y(k))′Q(r − y(k)) + u′(k)Ru(k).

Para encontrar la trayectoria de control óptima se minimiza y evalúa a la función costo
Jj con base en los parámetros Q y R, estos se ajustan de forma heurística dependiendo
de lo que se requiera, por ejemplo, si se quiere que la salida converja más rápido R podría
aumentarse, pero esto requeriría más energía del control. Cambiar los valores de Q y R
significa obtener una trayectoria de control óptima Uj diferente. Cabe mencionar que al
minimizarla se pretende que tanto la trayectoria de salida como la del control, no excedan
ciertos límites que se establecen como restricciones [6], que para este ejemplo serían el
límite del ángulo de giro del volante y el límite del área donde el auto podría dirigirse
para evitar accidentes.
Generalmente, en los problemas de control predictivo se utilizan funciones cuadráticas
debido a que su optimización es sencilla.

Figura 1.6: Funciones cuadráticas en R2 y R3.

En el MPC la optimización juega un rol muy importante pues proporciona las acciones
de control, esto se logra de forma óptima cuando la función objetivo es cuadrática, el
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mínimo se puede obtener como una función explícita de las entradas y salidas pasadas de
la trayectoria de referencia [25]. En la Figura 1.6 solo se muestra un pequeño dominio para
ambas funciones, donde puede observarse la existencia de un único punto mínimo. Debido
a que las funciones cuadráticas son convexas, dicho punto corresponde al mínimo global
de la función costo dentro de todo su dominio. En el contexto del MPC, este mínimo
representa la solución óptima del problema de optimización, a partir de la cual se obtiene
la trayectoria de control óptima [62].

1.3. Planteamiento del problema

Los motores de inducción, principalmente trifásicos, son ampliamente utilizados en di-
versas áreas a nivel global y requieren estrategias de control que optimicen su desempe-
ño y permitan mantener velocidades constantes en aplicaciones específicas, considerando
además los límites operativos del sistema. Una de las estrategias más utilizadas es el con-
trol por campo orientado (FOC), el cual comúnmente emplea controladores PI para la
regulación de velocidad y corrientes. Sin embargo, este esquema presenta limitaciones re-
lacionadas con la precisión, el rizado de par (entendido como las oscilaciones no deseadas
alrededor del valor medio del par generado por el motor) y la capacidad para incorpo-
rar restricciones operativas. En este contexto, el MPC surge como una alternativa. No
obstante, su aplicación al control de motores de inducción aún representa desafíos rela-
cionados con su diseño e implementación. Por ello, en este trabajo se propone el diseño e
implementación en simulación de un esquema MPC en cascada bajo el enfoque FOC para
el control de velocidad y corrientes de un motor de inducción trifásico.

1.4. Justificación

En la actualidad, los motores eléctricos representan un tema de gran relevancia a ni-
vel mundial, ya que, en términos de consumo energético, constituyen aproximadamente
el 50 % de la demanda global de electricidad [72]. Entre ellos, destacan los motores de
inducción (IM), que representan alrededor del 85 % de las unidades disponibles en el mer-
cado [82]. En particular, los motores de inducción trifásicos son los más utilizados en
la industria [9], además de tener aplicaciones en la agricultura y el transporte, como se
mencionó anteriormente.
En procesos donde se requiere variación de velocidad, estos motores son ampliamente
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empleados en la industria [73]; asimismo, son utilizados en sistemas de riego, donde los
sistemas de bombeo demandan velocidades constantes, siendo común el uso de motores de
inducción [75, 83]. Además, se han documentado casos, como el de productores agrícolas
de rosas en Ecuador, que implementan sistemas de bombeo sin considerar parámetros
técnicos y con control manual por parte de un operador [75], lo cual genera problemáticas
relacionadas con el consumo excesivo de energía eléctrica y el desgaste prematuro de los
equipos [76]. En [75] también se propone una posible solución mediante la automatización
del proceso, controlando el sistema de bombeo (motor de inducción trifásico).
Resulta evidente por tanto, la necesidad de diseñar sistemas de control que permitan op-
timizar el desempeño de los motores de inducción, considerando sus límites operativos.
Generalmente, se utiliza el control vectorial para lograr precisión en la regulación de ve-
locidad de los motores de inducción [77]. Los esquemas de control más empleados son el
control por campo orientado (FOC, Field Oriented Control) y el control directo de par
(DTC, Direct Torque Control) [78]. Sin embargo, diversos estudios han demostrado que
el FOC ofrece una mejor respuesta dinámica y menor rizado de par en comparación con
el DTC [80, 81]. Por otro lado, una alternativa dentro del control vectorial es el MPC, ya
que se trata de una técnica de control óptimo con la capacidad de considerar restriccio-
nes del sistema [79]. Este enfoque, se considera en continuo desarrollo por la comunidad
científica; ha demostrado un desempeño equilibrado respecto al FOC y al DTC, tanto en
tiempo de ejecución como en respuesta dinámica y rizado de par [80].

1.5. Hipótesis

El uso de controladores MPC, en lugar de controladores PI clásicos, permitirá mejorar
el desempeño del sistema al reducir el error de seguimiento de referencia. Adicionalmente,
el MPC posibilita la inclusión explícita de las restricciones operativas del motor, así como
la penalización del error de seguimiento y de la señal de control dentro de la función
objetivo, lo que podría conducir a una respuesta de control más suave (entendida como
señales de control de menor magnitud y con transiciones menos abruptas) mediante el
ajuste de los parámetros de diseño Q y R.
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1.6. Objetivos

1.6.1. Objetivo General

Diseñar y validar mediante simulación un controlador predictivo basado en modelo, con
acción integral y manejo de restricciones, para la regulación de velocidad de una IM, así
como desarrollar una plataforma experimental para la implementación y validación del
arranque en lazo abierto del motor.

1.6.2. Objetivos Específicos

Diseñar un controlador MPC a partir del modelo matemático de una IM para el
control de velocidad y corrientes.

Incorporar una acción integral y el manejo de restricciones al diseño del MPC, para
verificar el seguimiento de referencia y el cumplimiento de los límites operativos de
corriente y voltaje de la IM.

Evaluar mediante simulación el desempeño del esquema MPC propuesto y compa-
rarlo con un esquema FOC basado en controladores PI, para analizar las ventajas
y limitaciones de ambas estrategias de control.

Investigar e implementar el método de control en lazo abierto de tipo Voltaje/Fre-
cuencia para el arranque de la IM.

Desarrollar una plataforma experimental que integre el sistema de control, la etapa
de potencia y la IM, para la validación experimental del arranque en lazo abierto.

1.7. Metodología

- Simulación del esquema de control MPC: Con ayuda de MATLAB y Simulink se
implementa el esquema de control MPC para seguimiento de referencia, considerando los
parámetros de la máquina de inducción, así como la construcción de las matrices del siste-
ma en espacio de estado y del sistema aumentado requeridas por el controlador predictivo.

- Simulación del esquema de control del MPC con restricciones: Se diseña el
MPC añadiendo las restricciones y se programa el algoritmo de programación cuadrática
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de Hildreth para hallar la trayectoria de control óptima.

- Simulación de técnicas de modulación de ancho de pulso para control en
lazo abierto de un motor IM: identificar técnicas para controlar velocidad de la IM
por PWM y hacer una simulación para su arranque en lazo abierto.

- Construcción de la plataforma experimental: Realizar las conexiones necesarias
y pertinentes entre la IM, la etapa de potencia y la etapa de electrónica de control.

- Arranque en lazo abierto: Una vez construida la plataforma experimental se reali-
zan pruebas implementando la técnica de modulación por vectores espaciales (SVM) para
arrancar el motor en lazo abierto.

1.8. Organización de la Tesis

La tesis se encuentra organizada de la siguiente manera: en el Capítulo 1 se presentan
la introducción, el estado del arte, el planteamiento del problema, la justificación, la hi-
pótesis, los objetivos y la metodología de la investigación. En el Capítulo 2 se exponen los
fundamentos teóricos, los diagramas de bloques y los esquemas necesarios para el desa-
rrollo de la tesis. En el Capítulo 3 se presentan el modelado y los resultados en simulación
de los esquemas de control propuestos aplicados a la máquina de inducción (IM). En el
Capítulo 4 se muestran los resultados experimentales, incluyendo la construcción de la
plataforma experimental (banco de pruebas), la descripción de los dispositivos electró-
nicos y electromecánicos utilizados, así como los resultados del arranque en lazo abierto
de la IM. En el Capítulo 5 se exponen las conclusiones obtenidas al final del trabajo,
comentando brevemente los temas abordados y las actividades realizadas. Finalmente, se
incluye la bibliografía.



Capítulo 2

Fundamentos Teóricos

En este Capítulo se abordan los conceptos teóricos requeridos por los esquemas de
control FOC y MPC en cascada aplicados al control de IM. Se diseña el control MPC
paso a paso y se explica la manera de agregar restricciones al control.

2.1. Funcionamiento de la IM

El motor de inducción (IM) está compuesto principalmente por dos partes: el estátor
y el rotor. El estátor contiene bobinas, conocidas como devanado de estátor, mientras
que el rotor puede estar formado por barras conductoras o por bobinas, constituyendo el
devanado de rotor. El estátor es la parte estacionaria del motor y su devanado está com-
puesto por tres bobinas distribuidas espacialmente con una separación de 120° eléctricos
entre sí. Por otro lado, el rotor es la parte móvil ubicada en el interior del motor; este se
encuentra acoplado a un eje mecánico al cual se le puede conectar una carga para realizar
trabajo. En esta investigación se considera el rotor tipo jaula de ardilla, también conocido
como rotor en cortocircuito, cuyo devanado consiste en barras conductoras unidas en sus
extremos mediante anillos conductores [86].
En general, el funcionamiento de un motor de inducción con rotor de jaula de ardilla es el
siguiente: al conectar el devanado del estátor en configuración estrella a un sistema trifá-
sico de corriente alterna, como se muestra en la Figura 2.1, se generan corrientes alternas
en cada una de las bobinas (isU , isV , isW ). De acuerdo con la ley de Ampère, estas co-
rrientes producen campos magnéticos cuya magnitud y dirección están determinadas por
las corrientes que los generan. La superposición espacial y temporal de dichos campos,

10
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en un sistema trifásico equilibrado, da lugar a un campo magnético giratorio, como se
representa en la Figura 2.1, también conocido como flujo de estátor ψs [87], el cual gira a
una frecuencia angular denominada velocidad síncrona ωS, determinada por la frecuencia
de la fuente de alimentación y el número de pares de polos de la máquina. Este flujo
magnético atraviesa las barras del rotor y, debido al movimiento relativo entre el campo
y el rotor, se produce una variación temporal del flujo enlazado. De acuerdo con la ley
de Faraday, esta variación induce una fuerza electromotriz (FEM) en las barras del rotor.
Debido a que dichas barras se encuentran en cortocircuito, se generan corrientes inducidas
que circulan a través de ellas. El sentido de estas corrientes está determinado por la ley
de Lenz, de tal manera que se oponen a la variación del flujo que las origina, generando
un campo magnético en el rotor, denominado flujo de rotor ψr. Finalmente, las corrientes
inducidas en el rotor, al interactuar con el campo magnético del estátor, experimentan
fuerzas electromagnéticas de acuerdo con la ley de Lorentz. Estas fuerzas generan un par
electromagnético Te que provoca el giro del rotor a una frecuencia angular denominada
velocidad mecánica de rotor ωm, permitiendo la conversión de energía eléctrica en energía
mecánica [7, 85]. Es importante destacar que la inducción se produce únicamente cuando
existe una diferencia entre la velocidad síncrona y la velocidad de rotor, conocida como
deslizamiento [84], por lo que el rotor siempre gira a una velocidad ligeramente menor
que la del campo giratorio del estátor.

Figura 2.1: De izquierda a derecha. Conexión en estrella del devanado de estátor (isU , isV e
isW son corrientes sinusoidales y desfasadas 120° entre sí). Representación del campo magnético
giratorio en el estátor de una máquina de inducción trifásica (la superposición espacial y temporal
de los campos magnéticos generados por los devanados de fase produce polos magnéticos norte
y sur que se desplazan a velocidad síncrona).
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2.2. Fasores

Como se menciona previamente, el funcionamiento de la IM se basa en las corrientes
de estátor (señales sinusoidales) que generan un campo magnético giratorio, por lo cual
es conveniente emplear herramientas que permitan analizar este tipo de señales de forma
simplificada. En teoría de circuitos eléctricos, una técnica muy ocupada es el análisis de
circuitos de CA por fasores. Estos por definición representan magnitudes que oscilan en el
tiempo, generalmente se analizan señales sinusoidales [35]. En una IM se busca controlar
las corrientes de estátor para regular el par producido por el motor, el flujo magnético
y la velocidad angular. Como dichas corrientes son sinusoidales, es viable aplicar análisis
por fasores.

Figura 2.2: Fasor equivalente de corriente de línea i⃗s

En la Figura 2.2 se muestran los tres fasores que representan las corrientes para cada
una de las fases de la IM. El fasor representa la magnitud de la onda seno, su ángulo
de fase (ε) y siempre apunta al punto máximo de esta, y su representación puede ser
rectangular, polar o exponencial (se utilizan identidades de Euler).
Cuando se realiza una combinación de los fasores que representan a cada una de las
fases de un sistema trifásico obteniendo un solo fasor resultante se le conoce como vector
espacial, porque representa en el plano complejo el sistema trifásico a través de un solo
vector giratorio [35]. i⃗s es la magnitud del vector espacial resultante de corriente al sumar
los fasores correspondientes a cada una de las corrientes de estátor isU , isV , isW que son
los valores instantáneos de las corrientes de cada fase, se representa por,

i⃗s =
2

3
· [isU + isV + isW ] =

2

3
· [isU + a · isV + a2 · isW ], (2.1)
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donde la constante 2/3 define la distribución de la densidad total de las corrientes de un
devanado trifásico. La constante ′a′ define la dirección de cada fasor de corriente isV , isW
indicando la relación de desfase que hay entre estas fases respecto de isU , dado por,

a = ej·
2π
3 = −1

2
+ j ·

√
3

2
. (2.2)

Se denota con j a la unidad imaginaria, la cual satisface j2 = −1.

2.3. Transformaciones de marco de referencia mediante
las transformadas de Clarke y Park

Las transformadas de Clarke y Park permiten representar sistemas trifásicos en marcos
de referencia más convenientes, facilitando el análisis y control de variables eléctricas.
Estas transformaciones consisten en un cambio de variables que permite expresar magni-
tudes trifásicas, como las corrientes del estátor, en sistemas de referencia alternativos [31,
32]. Este cambio de referencia se realiza en dos etapas. En primer lugar, la transforma-
da de Clarke permite proyectar las variables trifásicas del sistema UVW en un sistema
de referencia estacionario de dos ejes ortogonales, denominado α-β. Esta transformación
reduce el número de variables manteniendo la información esencial del sistema. Posterior-
mente, la transformada de Park permite llevar las variables del sistema α-β a un sistema
de referencia rotatorio d-q, el cual gira a una velocidad angular determinada. En este
marco de referencia, las variables sinusoidales se transforman en magnitudes constantes
en estado estacionario, lo que facilita significativamente su análisis y control.

Para un sistema trifásico balanceado (misma magnitud y frecuencia angular), conecta-
do en estrella, por ley de corrientes de Kirchhoff se cumple que,

isU + isV + isW = 0. (2.3)

En el plano complejo, el fasor resultante i⃗s tiene una representación exponencial donde la
magnitud y el ángulo de fase son variantes en el tiempo, dada por,

i⃗s(t) = is(t) · ejε(t). (2.4)

A la ecuación (2.4) se le realiza un cambio de variable para tener la representación del
fasor i⃗s en un marco de referencia distinto. Para ello se orienta la componente real de
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i⃗s con uno de los devanados del estátor, como se ve en la Figura 2.3 que se orienta con
respecto a U. En (2.5) se puede observar el cambio de marco de referencia ahora está en
α− β, también conocido como marco de referencia de estátor, se tiene que,

i⃗s(t) =
2

3
· [isU + a · isV + a2 · isW ] = isα + j · isβ. (2.5)

Para la obtención de los valores de las componentes real e imaginaria en el nuevo marco
de referencia del plano compejo de las corrientes de estátor, se realiza por separado, de la
siguiente manera,

isα = Re
{
i⃗s

}
isα =

2

3
· [isU − 1

2
(isV + isW )],

(2.6)

para la obtención de isβ, se descarta a isU porque solo tiene parte real, al igual que la
parte real de isV e isW ,

isβ = Im
{
i⃗s

}
=

2

3

[√
3

2
isV −

√
3

2
isW

]
. (2.7)

Figura 2.3: Transformaciones de marco de referencia de α− β a d− q

La Transformada de Clarke se conforma por (2.6) y (2.7), y escrita en su forma matricial
es, [

isα

isβ

]
=

2

3

[
1 −1/2 −1/2

0
√
3
2

−
√
3

2

] isUisV
isW

 , (2.8)
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con esta transformada se pasa de un sistema trifásico balanceado a un sistema bifásico
equivalente, y al proceso inverso se le conoce como transformada inversa de Clarke, que
en su forma matricial está dada por, isUisV

isW

 =
2

3

 1 0

−1/2
√
3
2

−1/2 −
√
3

2

[
isα

isβ

]
. (2.9)

Ahora se realiza otro cambio de marco de referencia de estátor α − β, a un marco de
referencia de rotor d − q, se pasa de un marco estático a uno giratorio el cual gira en
sincronía con el campo magnético giratorio del estátor a una velocidad de rotación ωs

[32]. En esta transformación la corriente isd está alineada con el flujo de rotor, por lo que,
entre isd e isα se formará un ángulo γ(t), y la corriente isq tiene la misma dirección del
par [44]. Las siguientes relaciones se observan en la Figura 2.3,

isα + j · isβ = i⃗s · ejε,
isd + j · isq = i⃗s · ej(ε−γ).

(2.10)

Con base en (2.10) para la transformación de marco de referencia se sigue el desarrollo
mostrado en las siguientes ecuaciones,

isd + j · isq = (isα + j · isβ) e−jγ

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

(2.11)

a esta transformación también se le puede aplicar el proceso inverso,

isα + j · isβ = (isd + j · isq·) ejγ. (2.12)

La transformada de Park es (2.11), y escrita en su forma matricial es,[
isd

isq

]
=

[
cos(γ) sin(γ)

− sin(γ) cos(γ)

][
isα

isβ

]
, (2.13)

si en (2.12) se sustituye e−jγ por la identidad de Euler, se obtiene la transformada inversa
de Park, y escrita en su forma matricial,[

isα

isβ

]
=

[
cos(γ) − sin(γ)

sin(γ) cos(γ)

][
isd

isq

]
. (2.14)
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Por último, se muestra en la Figura 2.4 una simulación de un sistema trifásico balanceado
al cual se le aplican estas transformadas, para una mejor comprensión de su utilidad de
las transformaciones de marco de referencia.

Figura 2.4: Transformaciones de marco de referencia. De arriba hacia abajo: sistema trifásico en
marco de referencia U,V,W, sistema bifásico en marco de referencia α − β, sistema bifásico en
marco de referencia d− q.
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2.4. Inversor de voltaje trifásico (VSI)

El inversor de voltaje trifásico (VSI, del inglés, voltage source inverter ) es un dispo-
sitivo electrónico de potencia que funciona como convertidor de CD a CA. Es utilizado
ampliamente para el arranque y control de motores de inducción (IM). Permite variar
la frecuencia y la magnitud del voltaje aplicado a los devanados del estátor para regular
la velocidad de la IM. En la Figura 2.5 se observa la conexión de un inversor de voltaje
construido a partir de seis IGBT (del inglés, Insulated Gate Bipolar Transistor) que son
transistores bipolares de puerta aislada, los cuales se colocan en dos niveles, para el su-
perior denotados por la señal que ingresa a sus compuertas (Su, Sv y Sw) al igual que los
del nivel inferior (SuN , SvN y SwN), se encuentran conectados en configuración de tres
medio puente en paralelo y se conecta una fase de la IM a cada uno de ellos. El voltaje
rectificado se conecta a los extremos del inversor entre las terminales de colector y emisor
de los IGBT’s, y mediante una secuencia de conmutación adecuada convertirá el voltaje
de CD a un sistema trifásico de CA para el accionamiento de la IM.

Figura 2.5: Circuito esquemático del VSI

Se manejan ocho estados de conmutación de los transistores para cada nivel del inversor
de voltaje. Los transistores actúan como interruptores controlados, por lo que las regiones
de operación a considerar son las de corte y saturación, la primera correspondiente 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 IGBT a
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través de la compuerta haciendo que este entre en la región de saturación, permitiendo el
paso de la corriente entre las terminales de la fuente, el colector y el emisor, cada IGBT
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.

Figura 2.6: Hexagono de voltajes formado por los VSV

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 voltajes mostrado en la Figura 2.6. Los vectores activos dividen al plano complejo en
seis sectores, ubicándose cada vector a π/3 rad.

El voltaje generado uv mediante cada VSV se determina por,

uv =

{
2
3
UCD · ej(v−1)π

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

, (2.15)
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donde, UCD es el voltaje rectificado de CD conectado al VSI y v identifica cada VSV. Las
componentes ortogonales en el marco de referencia α− β para cada VSV se presentan en
la Tabla 2.1

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 α− β

2.5. Modulación por vectores espaciales (SVM)

La modulación por vectores espaciales (SVM, del inglés Space Vector Modulation) es
una técnica de modulación de ancho de pulso en la cual se considera al inversor de voltaje
como una unidad y se basa en el hecho de que un solo VSV puede representar las tres fases
de un sistema trifásico balanceado. Mediante la SVM se busca aplicar la conmutación de
los transistores de tal forma que se maximice el uso de voltaje de CD y se minimicen
las pérdidas de potencia por conmutación [60]. El principio de operación consiste en la
reconstrucción de un VSV de referencia mediante la selección adecuada de dos AVSV y
dos ZVSV. Una vez seleccionados, es necesario determinar el período de tiempo durante
el cual son aplicados los AVSV y ZVSV para que la suma del vector resultante sea igual
al VSV de referencia.

La representación del VSV de referencia U⃗ref se obtiene de la siguiente manera,

U⃗ref =
T0
Ts
U⃗0 +

T1
Ts
U⃗1 + · · ·+ T7

Ts
U⃗7, (2.16)

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

Mediante la ecuación (2.16), el VSV U⃗ref se puede sintetizar de diferente manera usando
los vectores U⃗0, · · · , U⃗7. Con el objetivo de reducir el número de conmutaciones y al mismo
tiempo obtener el voltaje máximo de línea en la carga U⃗∗

m, se representa el vector U⃗ref
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usando los dos vectores activos adyacentes más cercanos y los dos vectores nulos. Por
ejemplo, para sintetizar U⃗ref en el Sector 1, en un período de muestreo Ts, el vector se
puede representar mediante la selección de los vectores U⃗1 y U⃗2, y está representado por
la siguiente expresión,

U⃗ref =
T1
Ts
U⃗1 +

T2
Ts
U⃗2 +

T7
Ts
U⃗7 +

T0
Ts
U⃗0. (2.17)

Figura 2.7: Análisis del Sector 1

Es necesario determinar los tiempos de encendido T1, T2 durante los cuales los vectores
U⃗1, U⃗2 deben ser aplicados. Para ello, en la Figura 2.7 se obtiene la representación cuando
el VSV se encuentra en el Sector 1, la cual se analiza y se le aplica ley de senos, para
calcular los tiempos,

U⃗ref

sin
(
2π
3

) =
T1
Ts
U⃗1

sin
(
π
3
− θ

) , (2.18)

despejando a T1 se tiene que,

T1 =
TsU⃗ref sin

(
π
3
− θ

)
U⃗1 sin

(
2π
3

) , (2.19)
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A partir de (2.15) se obtiene que la magnitud de voltaje máximo en cada VSV es 2
3
UCD

y como sin(2π
3
) =

√
3
2

, sustituyendo en (2.19) se obtiene que

T1 =

√
3TsU⃗ref sin

(
2π
3
− θ

)
UCD

. (2.20)

Se realiza el mismo análisis para T2 y se obtiene que,

T2 =

√
3TsU⃗ref sin(θ)

UCD
. (2.21)

Para generar el VSV U⃗ref cuando se encuentre en alguno de los otros Sectores, se hace
una generalización para T1 y T2 obteniendo,

T1 =

√
3TsU⃗ref sin

(
π
3
· Sector − θ

)
UCD

,

T2 =

√
3TsU⃗ref sin

(
θ − π

3
· (Sector − 1)

)
UCD

,

T0 = Ts − T1 − T2.

(2.22)

El cálculo de los tiempos en (2.22) está orientado a la operación en la región lineal de
la SVM, como se observa en la Figura 2.7. La región no lineal también se conoce como
región de sobre - modulación.

Existe un índice de modulación para Uref en la región lineal, que esta definido por,

mindex =
Uref
Ulsw

, (2.23)

donde, Ulsw = 2
π
UCD conocido como voltaje fundamental de la onda de salida cuadrada.

De la Figura 2.7, se puede observar que para el voltaje máximo que puede alcanzar U⃗ref ,
se tiene que,

Uref ≈ U∗
m =

2

3
UCD · cos

(π
6

)
=

1√
3
UCD, (2.24)

el valor para el índice de modulación será entonces,

mindex ≈ 0.907.

pasando mindex en términos de porcentaje se obtiene un valor de 90% que indica el voltaje
de UCD que se tendrá disponible en el inversor. Este índice es importante considerarlo para
que la SVM opere en la región lineal.
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2.6. Control por campo orientado (FOC)

Esta es una técnica de control vectorial desarrollada a finales del siglo XX, presentada
inicialmente como control vectorial indirecto por Hasse [41] y posteriormente como control
vectorial directo por Blaschke [42]. Aunque ambas propuestas difieren en la estimación
o medición del flujo de rotor, comparten el objetivo de controlar un motor de corriente
alterna de manera análoga a un motor de corriente directa, en el cual el flujo y el par se
encuentran desacoplados [92].

Figura 2.8: FOC indirecto para regulación de velocidad de una IM

En la Figura 2.8, se muestra un esquema del FOC indirecto que es utilizado en el presen-
te trabajo como una de las bases de la tesis; en la Sección 3.4.1 se muestran los resultados
del desempeño de este esquema de control obtenidos de su simulación en Matlab/Simu-
link.
El FOC indirecto utiliza transformaciones de marco de referencia, para expresar las co-
rrientes del estátor en un marco de referencia rotatorio, descomponiéndolas en componen-
tes ortogonales asociadas al flujo y al par electromagnético. En este contexto, el control
por campo orientado se basa en alinear el flujo magnético con uno de los ejes del marco d-
q, lo que permite regular de forma independiente dichas magnitudes y simplifica el diseño
de las estrategias de control; para ello es necesario estimar el flujo de rotor [43]. En este
esquema, la componente isd se asocia al control del flujo, mientras que isq se relaciona con
la generación de par electromagnético. A partir de estas variables, se obtienen las señales
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de control usα y usβ las cuales proveen el voltaje de referencia que debe ser aplicado a
la IM. Este voltaje se aplica mediante la técnica de modulación por vectores espaciales
(SVM) que proporciona la secuencia de conmutación del VSI [93]. En el FOC indirecto,
el control de las variables de estado (velocidad, corrientes en d-q, flujo de rotor y par) se
implementa por medio de controladores lineales proporcional integral (PI).
Cabe mencionar que este método indirecto tiene como desventajas tener que contar con
un encoder de alta resolución para la estimación de velocidad y alta dependencia del
modelo de la IM, esto implica que las variaciones de los parámetros de la IM afectarán
la estimación del flujo, y en consecuencia, se verá comprometido el desempeño del FOC
para controlar la velocidad del motor, además del comportamiento del mismo [45]. En
busca de mejorar su desempeño se han encontrado alternativas de control lineal como
el control directo de par (DTC) [46], así como, en control no lineal control difuso [47],
control backstepping [48], control por modos deslizantes[49], y control MPC [35] que es el
tema principal de la tesis.

2.7. Diseño de los controles PI

En el esquema de la Figura 2.8, se tienen dos lazos cerrados de control. Comúnmente,
se utilizan tres controles PI para el esquema de FOC indirecto, dos para un lazo interno
de control de corriente y uno para el lazo externo de control de velocidad [79].
Debido a que se linealiza el modelo matemático de la IM presentado en la Sección 3.1,
cada una de las ecuaciones de corriente en d-q y de velocidad se representan mediante
una función de transferencia en [7], dada por,

G(s) =
b

s+ a
. (2.25)

Para el control PI se propone la siguiente función de transferencia:

C(s) = Kp

(
1 +

1

τis

)
, (2.26)

donde, Kp es la ganancia proporcional y τi es la constante de tiempo de integración.
Desarrollando (2.26) y asignando a C1 = Kp y C0 = Kp

τi
, el control finalmente queda de

la forma:
C(s) =

C1s+ C0

s
. (2.27)
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Como los controladores se implementan en lazo cerrado, se obtiene la siguiente expresión:

Glc(s) =
C(s)G(s)

1 + C(s)G(s)
, (2.28)

sustituyendo a C(s) y G(s), se obtiene la función de transferencia para cada lazo de
control dada por,

Glc(s) =
b(C1s+ C0)

s2 + (a+ bC1)s+ bC0

. (2.29)

Aplicando el método de asignación de polos, se define un polinomio característico deseado
en lazo cerrado de la forma:

P (s) = s2 + 2ξωns+ ω2
n (2.30)

donde, ξ es el coeficiente de amortiguamiento y ωn es la frecuencia natural del sistema.
Se utiliza el método de igualación de potencias aplicado a (2.29) y (2.30) para calcular
las ganancias del control, se tiene que,

bC0 = ω2
n

a+ bC1 = 2ξωn

por lo cual,

C0 =
ω2
n

b
(2.31)

C1 =
2ξωn − a

b
(2.32)

Se busca la relación entre Kp

τi
, y por (2.31) se encuentra a τi, de la siguiente manera,

C0 =
Kp

τi
=
ω2
n

b
⇒ τi =

bKp

ω2
n

(2.33)

Como previamente se asignó C1 = Kp, entonces en (2.33) se sustituye a Kp por (2.32), y
finalmente, τi esta dado por,

τi =
2ξωn − a

ω2
n

(2.34)

De [22], se obtiene que ξ esta dado por,

ξ =

√√√√ (
log

(
Pomax

100

))2(
log

(
Pomax

100

))2
+ π2

(2.35)
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donde, Pomax es el sobreimpulso máximo expresado en porcentaje (normalmente se toma
entre 5% y 10%). Según [79], la dinámica del lazo de control interno debe ser al menos
10 veces mayor que la dinámica del lazo externo de control, por lo cual ωn se considera
diferente para los controladores PI del lazo interno (ωn,i) respecto del controlador PI del
lazo externo (ωn,w) como,

ωn,i ≈ 10 · ωn,w, (2.36)

la manera de obtener ωn,i y ωn,w se comenta en el Capítulo 3.

2.8. Integrador Windup

Figura 2.9: Efecto windup en la regulación de la velocidad de la IM

En control clásico, no siempre se consideran todos los efectos no lineales de los sistemas,
como son las limitaciones físicas de los actuadores. Para evitar daños en estos elementos, se
suele limitar la señal de control aplicando saturación; sin embargo, cuando está involucrada
una acción integral, da lugar a una respuesta inestable del sistema, generando grandes
transitorios. Esto se debe a que, al saturarse el controlador, el error continúa integrándose,
acumulando una ganancia excesiva, lo que se conoce como efecto windup. Dicho efecto
se presenta cuando la señal de control alcanza los límites impuestos por el actuador o
la saturación, haciendo que el actuador quede bloqueado y el sistema de control actúe
como si operara en lazo abierto. Este comportamiento se observa en la Figura 2.9, donde
se muestra la respuesta de velocidad de la IM al aplicar el esquema de control FOC
indirecto.
Para evitarlo, se utiliza el diagrama a bloques de la Figura 2.10, en el cual se implementa
un controlador PI al que se le aplica la técnica conocida como recálculo y seguimiento.
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Figura 2.10: Control PI anti-windup

Esta técnica ajusta dinámicamente el integrador cuando la salida se encuentra saturada,
reduciendo el valor integrado hasta que la señal deja de saturarse mediante una retroali-
mentación rápida que evita la acumulación excesiva del error. Esto se logra mediante la
constante de tiempo de seguimiento Tt, la cual determina la velocidad con la que se reinicia
el integrador y debe elegirse menor que τi [61]. En la Figura 2.11, se muestra el resultado
de aplicar la técnica de recálculo y seguimiento dando lugar a un efecto conocido como
anti-windup en la dinámica del sistema.

Figura 2.11: Efecto anti-windup en la regulación de la velocidad de la IM
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2.9. Esquema del control predictivo basado en modelo
(MPC) en cascada

El presente trabajo está basado en el diagrama a bloques de la Figura 2.12, donde se
emplea un esquema de control con dos controladores MPC conectados en cascada, por
lo cual se considera un lazo interno de control y otro externo, implementados para la
regulación de las corrientes de estator y de la velocidad del motor, respectivamente. La
utilización de una estructura en cascada se justifica por la naturaleza electromecánica de
la IM, cuyas dinámicas eléctrica y mecánica presentan diferencias significativas en sus
constantes de tiempo. Por ello, se considera que la dinámica del lazo interno de control
debe ser mucho más rápida que la dinámica del lazo externo de control [79].
Este esquema de control es análogo al FOC indirecto, donde las corrientes del estátor se
expresan en el marco de referencia d-q, lo que permite regular de manera indirecta e in-
dependiente el flujo magnético y el par electromagnético, y en consecuencia, la velocidad
angular del motor; con la diferencia que los controladores PI convencionales son sustitui-
dos por los controladores MPC, lo que permite incorporar las restricciones de la IM en
términos de voltaje y corriente para mantener una operación segura del motor, además
de, considerar criterios de optimización en el diseño del controlador en términos de error
de seguimiento y de la señal de control [29].

Figura 2.12: MPC en cascada para regulación de velocidad de una IM
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El diseño del control se basa en el funcionamiento del MPC que se puede generalizar en
tres pasos [30]:

1. Predicción: Utiliza un modelo del sistema para predecir el comportamiento futu-
ro durante un horizonte de tiempo finito, para anticipar cómo responderá a diferentes
acciones de control.
2. Optimización: En cada paso del horizonte de predicción, el MPC resuelve un pro-
blema de optimización para determinar la trayectoria óptima de control. Su objetivo es
minimizar una función de costo que suele incluir términos de error de seguimiento, energía
del control y restricciones.
3. Horizonte de control en retroceso: La estrategia de control se implementa de ma-
nera que solo se aplica la primera acción de control de la trayectoria óptima de control, y
la optimización se repite en el siguiente paso de tiempo utilizando los estados del sistema
actualizados.

Cabe resaltar de la Figura 2.12 que el MPC genera una referencia de voltaje usα y usβ,
la cual representa la acción de control óptima con base en el modelo del sistema. Como
se mencionó previamente, dado que el VSI solo puede aplicar un conjunto discreto de
vectores de voltaje, se emplea la SVM como etapa de implementación, la cual sintetiza
dicha referencia mediante la conmutación adecuada de los dispositivos semiconductores
(IGBT). De modo que, el voltaje equivalente generado por el inversor mediante SVM,
coincida con la referencia de voltaje calculada por el MPC. Este enfoque permite operar
con una frecuencia de conmutación constante y obtener formas de onda con bajo rizado
en variables como la corriente, el flujo y el par electromagnético [91].
A continuación, en la Sección 2.9.2 se presenta el procedimiento de diseño del MPC.
Posteriormente, en la Sección 2.9.3 se introduce la acción integral en la formulación del
controlador (comúnmente empleada para mitigar el error en estado estacionario), y en la
Sección 2.9.4 se describe cómo incluir las restricciones del sistema en el diseño del contro-
lador. En el Capítulo 3 se abordan las estimaciones del flujo de rotor y del deslizamiento
necesarias para el esquema de control, junto con los resultados de desempeño obtenidos
mediante su simulación en Matlab/Simulink. Finalmente, en el Capítulo 4 se comenta
sobre la estimación de la velocidad de la IM en pruebas experimentales.
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2.9.1. Horizonte de control en retroceso

Esta estrategia de control es la que nos permite tener una realimentación en lazo cerrado
como se muestra en el diagrama a bloques de la Figura 1.2, esto es muy importante ya
que permite que el proceso de optimización se lleve a cabo en cada paso del horizonte de
predicción lo cual resulta en un mejor desempeño del control [26].

Figura 2.13: Respuesta del MPC basado en el principio de horizonte de control en retroceso
aplicado a una planta para un horizonte de predicción N = 3.

En la Figura 2.13, se ilustra este principio para cada paso del horizonte de predicción,
como N=3, se realizan tres iteraciones donde en cada una de ellas al obtener la trayectoria
de salida predicha y la correspondiente trayectoria de control óptima, solo se aplica a la
planta la primera acción de control y se descartan las demás, posteriormente, se vuelve a
realizar todo el proceso de optimización.
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2.9.2. Control lineal MPC para seguimiento de referencia

Dado el sistema general:

x(k + 1) = Gx(k) +Hu(k)

y(k) = Cx(k),
(2.37)

donde,

G ∈ Rn×n → Forma discreta de la matriz de estado
H ∈ Rn×m → Forma discreta de la matriz de entrada
C ∈ Rp×n → Forma discreta de la matriz de salida

x ∈ Rn → Estado
y ∈ Rp → Salida
u ∈ Rm → Control

con n (estados), p (salidas) y m (entradas de control).

Se aborda primero el MPC para seguimiento de referencia sin contemplar una acción
integral, buscando llevar la salida del sistema y al punto de referencia deseado r, para
lograr esto se necesita obtener la trayectoria de control óptima Uj, tal que el error de
seguimiento e(k) = r(k)− y(k) sea minimizado.

Para esto, en [26] se considera el vector de referencia constante para todo el horizon-
te de predicción N,

Ra =

[
Im×m Im×m Im×m · · · Im×m

]′
︸ ︷︷ ︸

N + 1


r1

r2
...
rm


︸ ︷︷ ︸
r

; Ra ∈ R(N+1)m×1, r1, r2, · · · , rm ∈ R,

(2.38)
r contiene todas las entradas de referencia al control.

Como se requiere minimizar el error de seguimiento, la función objetivo se define en
[26] como,

Jj(xj, Uj) = (r− y(N))′P (r− y(N))+
k+N−1∑
k=j

(r− y(k))′Q(r− y(k))+ u′(k)Ru(k), (2.39)
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donde, x(k) = xj es el estado medido en el instante de tiempo k = j. Debido a la forma
cuadrática de la función objetivo su minimización resultará en un óptimo global [62]. Para
(2.39) se requiere diseñar el vector de decisión que contiene todas las entradas futuras de
control [26],

Uj =
[
u′(k) u′(k + 1) u′(k + 2) · · · u′(k +N − 1)

]′
,

también se definen parámetros del sistema Q = Q′ > 0; R = R′ > 0; P = P ′ > 0 con
Q ∈ Rp×p y R ∈ Rm×m los cuales son matrices constantes que permiten realizar penaliza-
ciones en el error de seguimiento, en el control y en el costo terminal. Para horizontes de
predicción lejanos, el costo terminal se puede omitir [26]. Esto resulta en el problema de
control óptimo sujeto a restricciones de igualdad, para obtener la trayectoria de control
óptima dado por,

J⋆j (xj, Uj) = minUj

∑k+N−1
k=j (r − y(k))′Q(r − y(k)) + u′(k)Ru(k).

suj.a.

x(k) = xj

x(k + 1) = Gx(k) +Hu(k)

y(k) = Cx(k)

(2.40)

Para dar solución a la función objetivo se utiliza el método de solución vía lotes (Batch
Approach) en [27], se comienza por reescribir las restricciones de igualdad en términos
del estado medible x(k) de manera recursiva [26], posteriormente, utilizando la ecuación
de salida en (2.37) de manera iterativa se obtiene la trayectoria de salida a lo largo del
horizonte de predicción, y se sustituye x(k) en cada paso, obteniendo la ecuación (2.41)
representada en su forma matricial,


y(k)

y(k + 1)

y(k + 2)
...

y(k +N)


︸ ︷︷ ︸

Y

=


C

CG

CG2

...
CGN


︸ ︷︷ ︸
Sy

x(k)+


0p×m 0p×m 0p×m · · · 0p×m

CH 0p×m 0p×m · · · 0p×m

CGH CH 0p×m · · · 0p×m
...

...
...

...
...

CGN−1H CGN−2H CGN−3H · · · CH


︸ ︷︷ ︸

Sr


u(k)

u(k + 1)

u(k + 2)
...

u(k +N − 1)


︸ ︷︷ ︸

Uj

,

(2.41)
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donde,
Sy ∈ R(N+1)p×n, Sr ∈ R(N+1)p×(N×m), Uj ∈ R(N×m)×1.

Se reescribe (2.41) de forma compacta [26], definiendo las variables Y , Sy , Sr y Uj ,

Y = Syx(k) + SrUj. (2.42)

A partir de la función objetivo (2.40), se pueden reescribir ambos términos de la sumatoria
sustituyendo r por Ra, y a y(k) por Y [26],

Jj(xj, Uj) = (Ra − Y )′Q̄(Ra − Y ) + U ′
jR̄Uj, (2.43)

donde,

Q̄ =


Q 0 · · · 0

0 Q · · · 0
...

... . . . ...
0 0 · · · Q

 ∈ R(N+1)p×(N+1)p, R̄ =


R 0 · · · 0

0 R · · · 0
...

... . . . ...
0 0 · · · R

 ∈ R(N×m)×(N×m).

Sustituyendo (2.42) en (2.43) y simplificando, da como resultado una función cuadrática
definida positiva,

Jj(xj, Uj) = (Ra − Syx(k))
′Q̄(Ra − Syx(k))− 2U ′

jS
′
rQ̄(Ra − Syx(k)) + U ′

j(S
′
rQ̄Sr + R̄)Uj.

(2.44)
Por último, a partir de la función (2.44), el valor óptimo se obtiene calculando el gradiente
e igualándolo a cero. Siguiendo el desarrollo presentado en [28], se obtiene,

∂Jj(xj, Uj)

∂Uj
= 0. (2.45)

Dando solución a (2.45) en [26] se tiene,

0 = −2S ′
rQ̄(Ra − Syx(k)) + 2(S ′

rQ̄Sr + R̄)Uj, (2.46)

resolviendo para Uj se tiene,

Uj = (S ′
rQ̄Sr + R̄)−1S ′

rQ̄(Ra − Syx(k)). (2.47)

Finalmente, utilizando el principio de control por horizonte en retroceso [26], se obtiene
la trayectoria de control óptima,

u(k) =
[
Im×m 0m×m 0m×m · · · 0m×m

]
Uj.
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2.9.3. Control lineal MPC con integrador para seguimiento de
referencia

Cuando un sistema no cuenta con un integrador en su dinámica, este puede incorporarse
en el diseño del control mediante una acción integral, con el propósito de mejorar el
seguimiento de referencia y reducir el error en estado estacionario [79]. Nuevamente, se
retoma el sistema nominal propuesto en (2.37), el cual se modifica añadiendo un integrador
y obteniendo el sistema aumentado en [26] de la forma,[

∆x(k + 1)

y(k + 1)

]
︸ ︷︷ ︸
xm(k + 1)

=

[
G 0n×p

CG Ip×p

]
︸ ︷︷ ︸

Gm

[
∆x(k)

y(k)

]
︸ ︷︷ ︸
xm(k)

+

[
H

CH

]
︸ ︷︷ ︸
Hm

∆u(k)

y(k) =
[
0p×n Ip×p

]
︸ ︷︷ ︸

Cm

xm(k)

(2.48)

donde,

Gm ∈ R(n+p)×(n+p), Hm ∈ R(n+p)×m, Cm ∈ Rp×(n+p), xm(k) ∈ R(n+p)×1,

∆x(k) =x(k)− x(k − 1),

∆x(k + 1) =x(k + 1)− x(k),

∆u(k) =u(k)− u(k − 1).

El sistema (2.48) se puede escribir de manera compacta [26],

xm(k + 1) = Gmxm(k) +Hm∆u(k)

y(k) = Cmxm(k).
(2.49)

Para el problema de seguimiento de referencia se desea determinar la trayectoria de control
óptima ∆Uj =

[
∆u′(k) ∆u′(k + 1) ∆u′(k + 2) · · · ∆u′(k +N − 1)

]′
que minimiza el

error entre la referencia r y la salida del sistema y(k).

Se retoma el vector de referencia constante (2.38) a lo largo del horizonte de predic-
ción N [26].
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Nuevamente para horizontes de predicción lejanos, el costo terminal de la función ob-
jetivo se omite [26], y se define en un horizonte de predicción finito dado por,

Jj(xj,∆Uj) =
N−1∑
k=0

(r − y(k))′Q(r − y(k)) + ∆u′(k)R∆u(k), (2.50)

teniendo el estado inicial xm(k) = xj, con k como el estado de tiempo actual; ∆Uj es el
vector de decisión conteniendo todas las entradas de control futuras; también se definen
parámetros del sistema Q = Q′ > 0; R = R′ > 0 con Q ∈ Rp×p y R ∈ Rm×m los cuales
son matrices constantes que permiten realizar penalizaciones en el error de seguimiento y
en el control según se requiera; la trayectoria de control óptima ∆Uj se obtiene a partir
de la solución del siguiente problema de control óptimo [26],

J⋆j (xj,∆Uj) = min∆Uj

∑k+N−1
k=j (r − y(k))′Q(r − y(k)) + ∆u′(k)R∆u(k).

suj.a.

xm(k) = xj

xm(k + 1) = Gmxm(k) +Hm∆u(k)

y(k) = Cmxm(k)

(2.51)

Para dar solución de manera intuitiva a la función objetivo (2.51) se utiliza el método
de solución vía lotes (Batch Approach) como en [27], se comienza por reescribir las res-
tricciones de igualdad, en términos del estado medible x(k) de manera recursiva [26],
posteriormente, utilizando la ecuación de salida en (2.49) de manera iterativa se obtiene
la trayectoria de salida a lo largo del horizonte de predicción, y se sustituye x(k) en cada
paso, obteniendo la ecuación representada en su forma matricial,


y(k)

y(k + 1)

y(k + 2)
...

y(k +N)


︸ ︷︷ ︸

Y

=


Cm

CmGm

CmGm2

...
CmGmN


︸ ︷︷ ︸

Sy

xm(k)+


0p×m 0p×m · · · 0p×m

CmHm 0p×m · · · 0p×m

CmGmHm CmHm · · · 0p×m
...

...
...

...
CmGmN−1H CmGmN−2H · · · CmHm


︸ ︷︷ ︸

Sr


∆u(k)

∆u(k + 1)

∆u(k + 2)
...

∆u(k +N − 1)


︸ ︷︷ ︸

∆Uj

,

(2.52)
donde,

Sy ∈ R(N+1)p×(n+p), Sr ∈ R(N+1)p×(N×m), ∆Uj ∈ R(N×m)×1.
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Se reescribe (2.52) de forma compacta [26], definiendo las variables Y , Sy , Sr y ∆Uj,

Y = Syx
m(k) + Sr∆Uj. (2.53)

A partir de la función objetivo (2.51) se pueden reescribir ambos términos de la sumatoria
sustituyendo r por Ra, y a y(k) por Y [26],

Jj(xj,∆Uj) = (Rb − Y )′Q̄(Rb − Y ) + ∆U ′
jR̄∆Uj, (2.54)

donde,

Q̄ =


Q 0 · · · 0

0 Q · · · 0
...

... . . . ...
0 0 · · · Q

 ∈ R(N+1)p×(N+1)p, R̄ =


R 0 · · · 0

0 R · · · 0
...

... . . . ...
0 0 · · · R

 ∈ R(N×m)×(N×m),

luego se sustituye (2.53) en (2.54) y se simplifica y como resultado se obtiene una función
cuadrática definida positiva,

Jj(xj,∆Uj) = (Rb−Syxm(k))′Q̄(Rb−Syxm(k))−2∆U ′
jS

′
rQ̄(Rb−Syxm(k))+∆U ′

j(S
′
rQ̄Sr+R̄)∆Uj.

(2.55)
Por último, a partir de la función (2.55), el valor óptimo se obtiene calculando el gradiente
e igualándolo a cero. Siguiendo el desarrollo presentado en [28], se obtiene:

∂Jj(xj,∆Uj)

∂∆Uj
= 0. (2.56)

Dando solución a (2.56) en [26], se tiene entonces,

∆Uj =
(
S ′
rQ̄Sr + R̄

)−1
S ′
rQ̄(Rb − Syx

m(k)), (2.57)

utilizando el principio de control por horizonte en retroceso [26], se tiene para el sistema
aumentado,

u(k) = u(k − 1) +
[
Im×m 0m×m 0m×m · · · 0m×m

]
∆Uj.
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2.9.4. Restricciones del sistema en el diseño del MPC

Un aspecto importante es considerar las restricciones del sistema al diseñar un control,
debido a que asegura el funcionamiento correcto del sistema o planta al que este es aplicado
considerando sus limitaciones. Una de las principales ventajas por las que es conocido el
MPC es por la capacidad de añadir las restricciones en su diseño [23]. Es posible considerar
restricciones en la amplitud de la señal de control u(k), en el incremento de la variación
de la señal de control ∆u(k) y en la salida del sistema y(k), regularmente, la forma más
común y sencilla de considerar restricciones es saturando las señales [34], pero produce
un bajo desempeño del control en lazo cerrado, sin embargo, en el MPC se añaden al
problema de control óptimo y se obtiene la trayectoria de control óptima sujeta a estas.
En este trabajo, debido a las características de la IM, solo se aplican las restricciones sobre
la amplitud de la señal de control para no permitir que sobrepase la corriente máxima
de la IM, con el fin de evitar riesgos de seguridad en la etapa de potencia y la IM. Se
considera un límite inferior y superior para la señal de control:

umin ≤ u(k) ≤ umax. (2.58)

Para todo el horizonte de predicción,

umin(k) ≤ u(k) ≤ umax(k)

umin(k + 1) ≤ u(k + 1) ≤ umax(k + 1)
...

umin(k +N) ≤ u(k +N) ≤ umax(k +N)

(2.59)

Se puede reescribir de manera compacta (2.59) de la siguiente forma,

Umin ≤ Uj ≤ Umax. (2.60)

Separadas cada una de las desigualdades para formular ambas restricciones se tiene,

−Uj ≤ Umin

Uj ≤ Umax,
(2.61)

donde,

Umin =
[
1 1 1 · · · 1

]′
umin; Umax =

[
1 1 1 · · · 1

]′
umax; Umin, Umax ∈ R(N×m)×1.
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Para aplicar (2.61) se necesita hacer una relación para añadir las restricciones en el MPC

a través del vector ∆Uj =
[
∆u′(k) ∆u′(k + 1) ∆u′(k + 2) · · · ∆u′(k +N)

]′
. Esto se

hace de la siguiente manera,

u(k) = u(k − 1) + ∆u(k). (2.62)

Si para (2.62) se realiza un corrimiento en k a lo largo del horizonte de predicción con
k = 1, 2, · · · , N y escribiéndose en forma matricial se tiene que,

u(k)

u(k + 1)

u(k + 2)
...

u(k +N)


︸ ︷︷ ︸

Uj

=


Im

Im

Im
...
Im


︸ ︷︷ ︸
C1

u(k − 1)+


Im 0 0 · · · 0

Im Im 0 · · · 0

Im Im Im · · · 0
...

...
...

...
...

Im Im Im · · · Im


︸ ︷︷ ︸

C2


∆u(k)

∆u(k + 1)

∆u(k + 2)
...

∆u(k +N)


︸ ︷︷ ︸

∆Uj

. (2.63)

Definiendo C1, C2,∆Uj se reescribe (2.63) de manera compacta con base en (2.61), las
restricciones quedan de la siguiente manera,

−C2∆Uj ≤ −Umin + C1u(k − 1)

C2∆Uj ≤ Umax − C1u(k − 1),
(2.64)

donde, C1 ∈ R(N×m)×1 y C2 ∈ R(N×m)×(N×m). De (2.64), se reescriben ambas desigualdades
con base en la representación hecha en programación cuadrática de la forma,

Ax ≤ b, (2.65)

definiendo a, x = ∆Uj y las matrices A, b como,

A =

[
−C2

C2

]
; b =

[
−Umin + C1u(k − 1)

Umax − C1u(k − 1)

]
.

La función objetivo en (2.51) ahora está sujeta a las restricciones de desigualdad (2.65),

J⋆j (xj,∆Uj) = min∆Uj

∑k+N−1
k=j (r − y(k))′Q(r − y(k)) + ∆u′(k)R∆u(k),

suj.a.

x(k) = xj

x(k + 1) = Gmx(k) +Hm∆u(k)

y(k) = Cmx(k)

Ax ≤ b

y dado que, esto implica un problema de programación cuadrática, se minimiza la función
con base en el algoritmo de Hildreth [38].



Capítulo 3

Resultados en Simulación

En este capítulo se presenta la formulación y linealización del modelo matemático de la
IM, el cual sirve como base para el diseño del MPC. También, se aborda la estimación del
flujo de rotor y de la velocidad de deslizamiento del motor. Adicionalmente, se introduce
una estrategia alternativa para la estimación del flujo de rotor mediante el diseño de un
observador. Por otra lado, se complementa el diseño de los controladores PI con el criterio
empleado para la selección de la frecuencia natural ωn para cada lazo de control. Final-
mente, se presentan los resultados de simulación de los esquemas de control desarrollados
en el capítulo anterior, así como su comparación en términos de error de seguimiento.

3.1. Modelo dinámico de la IM y su linealización

El modelo matemático que describe el comportamiento dinámico de un motor de induc-
ción en d-q en [7], se representa por las siguientes ecuaciones diferenciales:

disd(t)

dt
= ωs(t)isq(t) +

Kr

rστrτσ
ψrd(t) +

1

τσrσ
usd(t)−

isd(t)
τσ

(3.1)

disq(t)

dt
= −ωs(t)isd(t)−

Kr

rστσ
ωe(t)ψrd(t) +

1

τσrσ
usq(t)−

isq(t)
τσ

(3.2)

dψrd(t)

dt
=
Lh
τr
isd(t)−

ψrd(t)

τr
(3.3)

dωm(t)

dt
= − fd

Jm
ωm +

3

2

ZpLh
LrJm

ψrd(t)isq(t)−
TL
Jm

(3.4)

ωs(t) = ωe(t) +
Lhisq(t)

τrψrd(t)
(3.5)

38
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donde, rσ = Rs +RrK
2
r , Kr =

Lh

Lr
, τσ = σLs

rσ
, σ = 1− L2

h

LsLr
, τr =

Lr

Rr
, ωe(t) = Zpωm(t)

ψrd(t) es el flujo de rotor en el eje d, usd(t) y usq(t) son los voltajes de entrada en el
estátor en el marco de referencia d-q, ωs(t), ωm(t) y ωe(t) son las velocidades síncrona,
mecánica y eléctrica del rotor, respectivamente, TL(t) es el par de carga. Los parámetros
del motor (Rs, Rr, Lh, Lr, Ls, Zp) utilizados en este trabajo se presentan en la Tabla 3.1
y fueron tomados de [94].
De las ecuaciones (3.1) y (3.2) se puede notar que existe un acoplamiento entre las co-
rrientes de estátor isd, isq, por lo que este modelo se considera un sistema no lineal. Como
el control que se propone es lineal, entonces se realiza una linealización del sistema para
diseñar el control, además, al trabajar con un sistema lineal se reduce el costo compu-
tacional durante la ejecución del control [7]. La técnica que se utiliza para obtener un
modelo lineal de la IM es linealización por retroalimentación [37], para lo cual se necesita
definir variables auxiliares de control,

ûsd = usd +
Kr

τr
ψrd + rστσωsisq, (3.6)

ûsq = usq −Krωeψrd − rστσωsisd. (3.7)

A partir de (3.6) y (3.7) y siguiendo el enfoque en [37], se linealiza a (3.1) y (3.2) obte-
niendo el modelo lineal para el control de corriente dado por,[

˙isd
˙isq

]
︸ ︷︷ ︸
ẋ

=

[
− 1
τσ

0

0 − 1
τσ

]
︸ ︷︷ ︸

A

[
isd

isq

]
︸ ︷︷ ︸
x

+

[
1

τσrσ
0

0 1
τσrσ

]
︸ ︷︷ ︸

B

[
ûsd

ûsq

]
︸ ︷︷ ︸
u[

isd

isq

]
︸ ︷︷ ︸
y

=

[
1 0

0 1

]
︸ ︷︷ ︸
C

x

(3.8)

De (3.4) se tiene el modelo lineal para el control de velocidad. Para simplificar el diseño
del control, el flujo de rotor se considera constante, debido a que en el funcionamiento
nominal de la IM, el flujo de rotor converge a un valor constante en estado estacionario
llamado ψ∗

rd [7], y TL no se considera debido a que es un parámetro desconocido y se
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simplifica el modelo dado por [58],

ω̇m︸︷︷︸
ẋ

= (−fd/Jm)︸ ︷︷ ︸
A

ωm︸︷︷︸
x

+Ktψ
∗
rd︸ ︷︷ ︸

B

isq︸︷︷︸
u

ωm︸︷︷︸
y

= 1︸︷︷︸
C

x

(3.9)

donde, Kt = 3
2

ZpLh

LrJm
. Si se discretiza a (3.8) con tiempo de muestreo Ts, y a (3.9) con

tiempo de muestreo TsW , siendo Ts ≫ TsW , esto debido a que la dinámica del modelo de
corriente es mucho más rápida que la dinámica del modelo de velocidad [79], en ambos
casos se obtiene la representación del sistema general en (2.37), utilizada para el diseño del
controlador MPC. En este trabajo, se toma a Ts = 100µs y a TsW = 300µs. Por último,
para obtener el modelo aumentado en ambos sistemas para el diseño del controlador MPC
con integrador, se sigue el procedimiento visto en la Sección 2.9.3, y en la Sección 2.9.4
se incluye la manera de agregar las restricciones en los problemas de control óptimo para
los controladores.

Parámetro Símbolo Valor Unidad
Resistencia de estátor Rs 6.03 Ω

Resistencia de rotor Rr 6.085 Ω

Autoinductancia del rotor Lr 0.5192 H
Autoinductancia del estátor Ls 0.5192 H

Inductancia de magnetización Lh 0.4893 H
Número de pares de polos Zp 1 -

Par Nominal Tenom 7.4 Nm

Inercia rotacional Jm 0.011787 Kgm2

Coeficiente de fricción viscosa fd 0.3355 Nms/rad
Velocidad nominal ωmnom 1415 RPM

Flujo nominal ψsnom 1.0 Wb
Tabla 3.1: Tabla de parámetros empleados en la simulación
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3.2. Cálculo de ωn,i y ωn,w

Como se comentó en la Sección 2.7, el diseño de los controladores PI mediante asignación
de polos requiere que la planta a controlar pueda representarse mediante un modelo de
primer orden como en (2.25). Sin embargo, en el esquema FOC indirecto se utiliza una
estructura de control en cascada compuesta por un controlador PI de velocidad y un
controlador PI de corriente, conectados en serie. Por ello, la dinámica del lazo de control
externo de velocidad depende tanto de la dinámica mecánica de la IM como de la dinámica
del lazo interno de control de corriente para isq. Por lo tanto, la función de transferencia
entre la velocidad mecánica ωm y la referencia de corriente i∗sq resulta en un sistema de
tercer orden [7,79]. En [7] se realiza una aproximación de la función de transferencia Ωm(s)

I∗sq(s)

a un modelo de primer orden, considerando que la dinámica del lazo interno de corriente es
considerablemente más rápida que la dinámica del lazo externo de velocidad, siguiendo la
relación mostrada en (2.36). Bajo esta condición, la dinámica del lazo interno de corriente
puede despreciarse, obteniéndose la siguiente aproximación de primer orden para el lazo
externo de velocidad:

Ωm(s)

I∗sq(s)
=

Ktψ
∗
rd

s+ fd
Jm

.

A partir de esta aproximación, la razón fd
Jm

representa una frecuencia característica asocia-
da a la dinámica mecánica de la IM. Por esta razón, la frecuencia natural del controlador
PI de velocidad se selecciona proporcionalmente a dicha frecuencia característica como:

ωn,w = κ
fd
Jm

,

donde, κ > 1 es un factor que permite incrementar la rapidez de respuesta del sistema
en lazo cerrado respecto de la dinámica mecánica de la planta. Finalmente, la frecuencia
natural del lazo de control interno ωn,i se determina mediante la relación dada en (2.36),
garantizando una adecuada separación dinámica entre ambos lazos de control.

3.3. Estimación de la velocidad de deslizamiento

Se le conoce como deslizamiento a la diferencia de velocidad que existe entre la velocidad
angular del campo magnético giratorio de estator ωs, y la velocidad eléctrica angular de
rotor ωe; esto se debe principalmente a la inercia y perdidas que debe vencer el rotor, por
lo cual disminuye ligeramente su velocidad [84]. Esta diferencia de velocidad es lo que
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permite que los motores de inducción giren, por lo cual el rotor siempre va más lento,
y esta relación se puede expresar en términos de la velocidad mecánica angular de rotor
como,

ωm <
ωs
Zp
.

De (3.5), se obtiene el estimador de la velocidad de deslizamiento para la IM; según [7],
si para (3.3) la dinámica de flujo de rotor dψrd

dt
= 0, entonces se obtiene la solución de isd

en estado estacionario en relación a ψrd, y se tiene que,

ψrd(t) = Lhisd(t),

sustituyendo a ψrd en (3.5), ωs(t) queda expresada en función de las corrientes isd e isq y
de la velocidad eléctrica angular ωe, dado por,

ωs(t) =
1

τr

isq(t)

isd(t)
+ ωe(t).

Como se observa en los esquemas de control de la Figura 2.8 y la Figura 2.12, no se
utilizan directamente las corrientes isd e isq, sino sus valores de referencia. Esto se debe
a que las corrientes isd e isq contienen una cantidad considerable de ruido, especialmente
isd [40,79], lo que afectaría la estimación de ωs. En el caso de isd, esta se sustituye por
i∗sd =

1
Lh
ψ∗
rd, mientras que isq se sustituye por i∗sq, cuyo valor es determinado por las señales

de control de velocidad generadas por los controladores del lazo externo en cada esquema.
Finalmente, el estimador de la velocidad de deslizamiento en tiempo discreto es,

ωs(k) =
1

τr

i∗sq(k)

i∗sd(k)
+ ωe(k).

Para estimar θs(t) se realiza mediante la aproximación diferencial [7],

dθs(t)

dt
= ωs(t),

esto conduce a,

θs(k) = θs(k − 1) + Tsωs(k),

siendo θs(k) la estimación de la posición síncrona de flujo en tiempo discreto.
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3.4. Estimación de flujo de rotor en lazo abierto

En general, los motores de inducción no incorporan sensores para la medición del flujo
de rotor debido al incremento en el costo y a la dificultad asociada con la instalación de
este tipo de sensores dentro de la estructura del motor. Por esta razón, el flujo de rotor
no se mide físicamente, sino que se estima a partir del modelo matemático, empleando
parámetros del motor y variables eléctricas disponibles para medición. Para una máquina
de inducción con rotor de jaula de ardilla, la estimación en lazo abierto se realiza a partir
de la dinámica del vector espacial del flujo de rotor en el marco de referencia α-β, dada
por [79]:

dψ⃗r(t)

dt
= Rr

Lh
Lr
i⃗s(t)−

(
Rr

Lr
− jωe(t)

)
ψ⃗r(t), (3.10)

donde, al descomponer ψ⃗r en sus componentes ortogonales en el plano complejo, se obtiene
la notación compleja ψ⃗r = ψrα + jψrβ. Aplicando Euler hacia adelante para discretizar a
(3.10), se tiene que,

ψ⃗r(k) = ψ⃗r(k − 1) + Ts

{
Rr
Lh
Lr
i⃗s(k)−

(
Rr

Lr
− jωe(k)

)
ψ⃗r(k − 1)

}
,

o bien, para cada una de sus componentes en α-β como,

ψrα(k) = ψrα(k − 1) + Ts

[
Rr
Lh
Lr
isα(k)−

Rr

Lr
ψrα(k − 1)− ωe(k)ψrβ(k − 1)

]
ψrβ(k) = ψrβ(k − 1) + Ts

[
Rr
Lh
Lr
isβ(k)−

Rr

Lr
ψrβ(k − 1) + ωe(k)ψrα(k − 1)

]
.

(3.11)

Finalmente, para la estimación del flujo de rotor en lazo abierto requerida por los esquemas
de control, se aplica la transformada de Park a la ecuación (3.11), tomando γ = θs, con el
propósito de realizar el cambio al marco de referencia síncrono d-q, lo cual es equivalente
a rotar el vector espacial ψ⃗r en el marco de referencia estacionario α-β en sentido horario
un ángulo θs [7].

3.5. Estimación de flujo de rotor mediante observador
robusto de orden reducido

Para garantizar la estabilidad en la estimación del flujo de rotor, ésta se realiza mediante
la implementación de un observador de orden reducido [63]. Para ello, se parte del modelo
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matemático de la IM presentado previamente en las ecuaciones (3.1) a (3.5), al definir
los parámetros del modelo de la IM como: θ1 = Kr

rστrτσ
, θ2 = − 1

τσ
, θ3 = 1

τσrσ
, θ4 = Lh

τr
,

θ5 = − 1
τr

, θ6 = − fd
Jm

; también, se definen los términos del regresor no lineales del modelo
como: ξ1 = ωs(t)isq(t), ξ2 = −ωs(t)isd(t) − Kr

rστσ
ωe(t)ψrd(t), ξ3 = 0 y ξ4 = Ktψrd(t)isq(t);

TL no se considera debido a que es un parámetro desconocido. La nueva representación
del modelo matemático de la IM está dado por:

disd(t)

dt
= θ1ψrd(t) + θ2isd(t) + θ3usd(t) + ξ1(t),

disq(t)

dt
= θ2isq(t) + θ3usq(t) + ξ2(t),

dψrd(t)

dt
= θ4isd(t) + θ5ψrd(t),

dωm(t)

dt
= θ6ωm(t) + ξ4(t).

Definiendo a x1(t) = isd(t), x2(t) = isq(t), x3(t) = ψrd(t), x4(t) = ωm(t), u1 = usd(t),
u2 = usq(t), y reescribiendo el modelo en espacio de estado tomando como vector de

estado x(t) =
[
x1(t) x2(t) x3(t) x4(t)

]′
, el vector de control u(t) =

[
u1(t) u2(t)

]′
y el

vector de no linealidades ξ(t) =
[
ξ1(t) ξ2(t) 0 ξ4(t)

]′
se tiene que,

ẋ =


θ2 0 θ1 0

0 θ2 0 0

θ4 0 θ5 0

0 0 0 θ6


︸ ︷︷ ︸

A

x(t)+


θ3 0

0 θ3

0 0

0 0


︸ ︷︷ ︸

B

u(t) + Iξ(t),
(3.12)

la salida del sistema se define por,

y(t) =

1 0 0 0

0 1 0 0

0 0 0 1


︸ ︷︷ ︸

C

x(t),
(3.13)

donde, x ∈ Rn, y ∈ Rp, u ∈ Rm, I es una matriz identidad con dimensiones I ∈ Rn×n.
Nótese que C ∈ R(p−1)×n debido a que el estado x3(t) no es medible. Para integrar la
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estimación del observador en el esquema de control se requiere que el observador se diseñe
en tiempo discreto, con base en (3.12) y tiempo de muestreo Ts se obtiene:

x(k + 1) = Gx(k) +Hu(k) + TsIξ(k); Ts > 0. (3.14)

Al considerar un observador de la forma,

x̂(k + 1) = Gx̂(k) +Hu(k) + TsLCe(k); L ∈ Rn×(p−1), e(k) ∈ Rn, (3.15)

donde, e(k) = x(k)− x̂(k) es la función de error propuesta.

La dinámica del error es, e(k+1) = x(k+1)− x̂(k+1) = (G−TsLC)e(k)+TsIξ(k); si el
par (G,C) es observable entonces existe una matriz de ganancias L, tal que, (G− TsLC)

sea estable [88].
Para el análisis de estabilidad del observador se propone una función candidata de Lya-
punov, la cual involucra al error e(k) y se expresa como:

V (k) = e′(k)Pe(k); P = P ′ > 0. (3.16)

Para relacionar la dinámica del error con la función de Lyapunov se tiene que,

∆V (k) = V (k + 1)− V (k) = e(k + 1)′Pe(k + 1)− e(k)′Pe(k). (3.17)

Desarrollando (3.17) y representándola en su forma matricial se tiene,

∆V (k) =

[
e(k)

TsIξ(k)

]′

︸ ︷︷ ︸
Z(k)′

[
(G′ − TsC

′L′)P (G− TsLC)− P (G′ − TsC
′L′)P

P (G− TsLC) P

]
︸ ︷︷ ︸

S(P,L)

[
e(k)

TsIξ(k)

]
︸ ︷︷ ︸
Z(k)

.

(3.18)
Con el propósito de considerar el efecto de los términos no lineales del modelo, se asume
que su dinámica se encuentra acotada, de modo que:

∥TsIξ(k)∥2 ≤ δ. (3.19)

Bajo esta consideración, se establece una condición de decrecimiento de la función de
Lyapunov en tiempo discreto que permite analizar la estabilidad del sistema en presencia
de no linealidades acotadas [89]:

∆V (k) + αV (k)− ε ∥TsIξ(k)∥2 ≤ 0, α > 0 ε > 0 (3.20)
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donde, α y ε son coeficientes escalares que determinan la robustez del algoritmo [64]; α está
asociado con la velocidad de convergencia del error, mientras que ε pondera la influencia
de los términos no lineales acotados, afectando el tamaño de la región de convergencia
del error [89]. Dado que la función de Lyapunov está definida por (3.16), la desigualdad
(3.20) puede reescribirse en forma cuadrática como:

Z(k)′

[
(G′ − TsC

′L′)P (G− TsLC)− P + αP (G′ − TsC
′L′)P

P (G− TsLC) P − εIn×n

]
︸ ︷︷ ︸

S̃(P,L, α, ε)

Z(k) ≤ 0
. (3.21)

Si S̃(P,L, α, ε) < 0, entonces,

∆V (k) ≤ −αV (k) + ε ∥TsIξ(k)∥2 .

Finalmente, utilizando la cota definida en (3.19), se obtiene que:

∆V (k) ≤ −αV (k) + β, β = εδ (3.22)

lo cual implica estabilidad últimamente uniformemente acotada (UBB, del inglés, Uni-
formly Ultimately Bounded) de la dinámica del error [89,90].

De manera complementaria, para el caso cuando, V (k + 1) = (1 − α)V (k) + β, puede
resolverse analíticamente (o mediante transformada Z), obteniéndose:

V (k) = (1− α)kV (0) +
β

α
(1− (1− α)k).

De la expresión anterior se observa que, si |1− α| < 1, el término (1− α)k → 0 en forma
exponencialmente decreciente, y por lo tanto:

ĺım
k→∞

V (k) =
β

α
,

obteniéndose que V (k) converge a β
α
, confirmando la estabilidad últimamente acotada del

error.
Para garantizar la estabilidad UBB, es necesario encontrar la matriz de ganancias L
del observador y la matriz P > 0 tal que, se cumpla (3.22). Esto se logra, mediante
el procedimiento de desigualdades lineales matriciales (LMI, del inglés, Linear Matrix
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Inequality) [64]. Para ello, considere S̃(P,L, α, ε) < 0 de la siguiente manera,[
(1− α)P − (G′ − TsC

′L′)P (G− TsLC) −(G′ − TsC
′L′)P

−P (G− TsLC) εIn×n − P

]
︸ ︷︷ ︸

S̃1

> 0
. (3.23)

De (3.23), se observa que el término S̃1(1, 1) es no lineal, por lo cual se aborda primero
de manera independiente proponiendo una matriz Q = Q′ > 0, como una cota positiva
sobre el término no lineal basado en el principio de la definitud relativa entre matrices
[65], con el fin de obtener la forma de una LMI, y se propone como,

(1− α)P − (G′ − TsC
′L′)P (G− TsLC) > Q, (3.24)

Reescribiendo a (3.24), y aplicándole complemento de Schur [66] se obtiene la siguiente
inecuación, [

(1− α)P −Q (G′ − TsC
′L′)

(G− TsLC) P−1

]
︸ ︷︷ ︸

S̃2

> 0,
(3.25)

el término S̃2(2, 2) es no lineal, por lo que se trata la desigualdad mediante una trans-
formación congruente [67] sobre S̃2. Considere una matriz simétrica no singular M =[
In×n 0

0 P

]
, tal que M ′S̃2M > 0, en consecuencia, S̃2 > 0. Lo anterior indica que la

inecuación en (3.25) queda expresada en forma de desigualdad matricial bilineal (BMI,
del inglés, Bilinear Matrix Inequality) [68] como,[

(1− α)P −Q (G′ − TsC
′L′)P

P (G− TsLC) P

]
> 0, (3.26)

siendo bilineal en el par (P,L). Sin embargo, al considerar un cambio de variable [68],
Y=PL, (3.26) queda expresada como,[

P − αP −Q G′P − TsC
′Y ′

PG− TsY C P

]
> 0 (3.27)

que es una LMI, siendo lineal en las variables P e Y .
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Por último, en (3.23) se sustituye el término S̃1(1, 1) por la matriz Q propuesta en (3.24),
de modo que se obtiene una segunda BMI, siendo bilineal en el par (P,L), dado por,[

Q −(G′ − TsC
′L′)P

−P (G− TsLC) εIn×n − P

]
> 0 (3.28)

Se utiliza el mismo cambio de variable Y=PL para obtener la LMI,[
Q −G′P + TsC

′Y ′

−PG+ TsY C εIn×n − P

]
> 0, (3.29)

la cual es lineal respecto a P e Y .
La matriz de ganancias del observador se obtiene como L = P−1Y , al resolver las LMIs
para Q > 0, P > 0, α > 0, ε > 0. Dado que esto implica un problema de programación
semidifinida (SDP, del inglés, Semidefinite Program) [69], existen analizadores de LMI
como CVX [70] disponible para el entorno de Matlab, que determina la matriz de ganan-
cias L al ingresar las LMIs resultantes del análisis de estabilidad del observador, para este
caso serían las inecuaciones (3.27) y (3.29).

3.6. Resultados en Simulink

Se utilizó el entorno de desarrollo de Matlab y Simulink, en el diseño y simulación de
el esquema de control propuesto del FOC indirecto de la Figura 2.8 (para el diseño de
los controladores PI se aplicó la técnica de recálculo y seguimiento) y del esquema de
control MPC en cascada de la Figura 2.12 (se utilizó el controlador MPC con integrador
y se le añadieron restricciones). Para evaluar el desempeño de cada control y poder hacer
una comparación entre ellos, se establecieron los parámetros de simulación iguales; para
el solucionador (solver) se seleccionó ode4 (Runge - Kutta) tipo paso fijo, y un tiempo de
simulación de 2.5 s con tiempo de muestreo de simulación 1× 10−5 s. Para garantizar el
funcionamiento nominal de la IM se necesita que ω∗

m < ωmnom, por lo cual se establece
la velocidad de referencia a 100 rad/s en t = 0.1 s, y se invirtió a -100 rad/s en t = 1.5
s para inversión de giro del motor; además, para ambos esquemas de control se aplica
un par de carga variable TL a la IM de la siguiente manera: TL = 5Nm en t = 0.5 s,
TL = 7Nm en t = 1 s, TL = 0Nm (sin par de carga) en t = 1.2 s , y TL = −5Nm en
t = 2.2 s, manteniendo la siguiente relación TL < Tenom. El flujo de rotor se mantiene
constante en su valor nominal ψsnom durante toda la simulación. Para el VSI, se considera
a UCD = 520V en ambos esquemas de control.
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3.6.1. Resultados en simulación del FOC indirecto

Los controles PI de corriente se diseñaron por asignación de polos, con sobre paso
máximo Pomax = 1% y frecuencia natural ωni = 18∗ωnW . Las ganancias para los controles
de corriente son: Kp = 136.05 y τi = 0.9916 ms.

Figura 3.1: Respuesta del sistema al control PI de corriente. De arriba a abajo: corriente isd,
voltaje usd, corriente isq, voltaje usq
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El control PI de velocidad se diseñó por asignación de polos, con sobre paso máximo
Pomax = 1% y frecuencia natural ωnW = 3 ∗ (fd/Jm). Las ganancias para el control de
velocidad son: Kp = 0.9390 y τi = 15.44 ms.

Figura 3.2: Respuesta del sistema al control PI de velocidad. De arriba a abajo: corriente de
estator is, velocidad ωm, torque Te , flujo estimado de rotor ψ̂rd
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Por último, se muestran los resultados en simulación del error correspondiente a cada
una de las variables que realizan un seguimiento de referencia; aunque el flujo de rotor no
realiza un seguimiento de referencia, sin embargo, se incluye en los resultados ya que se
espera que converja a un valor en estado estacionario.

Figura 3.3: Error de seguimiento. De arriba a abajo: error de corriente isd, error de corriente isq,
error de velocidad ωm, error de flujo de rotor ψ̂rd
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3.6.2. Resultados en simulación del MPC en cascada

Para el MPC de corriente, los parámetros de diseño son las matricesQ =
[
60 0; 0 60

]
y R =

[
0.5 0; 0 0.5

]
, las restricciones en magnitud de la señal de control es umin =

−500 (V), horizonte de predicción N = 35, se resuelve por el algoritmo de programación
cuadrática de Hildreth en cada iteración.

Figura 3.4: Respuesta del sistema al control MPC de corriente. De arriba a abajo: corriente isd,
voltaje usd, corriente isq, voltaje usq
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Para el MPC de velocidad, los parámetros de diseño son Q = 1.1 y R = 1500, las
restricciones en magnitud de la señal de control es umin = −Tenom · 2

3
· Lr

Lhψ
∗
rd

(A), horizonte
de predicción N = 40, se resuelve por el algoritmo de programación cuadrática de Hildreth
en cada iteración.

Figura 3.5: Respuesta del sistema al control MPC de velocidad. De arriba a abajo: corriente de
estator is, velocidad ωm, torque Te , flujo estimado de rotor ψ̂rd
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Por último, se muestran los resultados en simulación del error correspondiente a cada
una de las variables que realizan un seguimiento de referencia; aunque el flujo de rotor no
realiza un seguimiento de referencia, sin embargo, se incluye en los resultados ya que se
espera que converja a un valor en estado estacionario.

Figura 3.6: Error de seguimiento. De arriba a abajo: error de corriente isd, error de corriente isq,
error de velocidad ωm, error de flujo de rotor ψ̂rd
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3.6.3. Resultados en simulación de la estimación del flujo de rotor
mediante observador

En la Figura 3.7, se presentan los resultados en simulación obtenidos al sustituir la
estimación del flujo de rotor en lazo abierto, descrita en la Sección 3.3, por la estimación
basada en el observador diseñado en la Sección 3.4, en los esquemas de control.
Los parámetros de diseño del observador para ambos esquemas de control son: α = 1.6,
ε = 6.825, TsL = [ 0.9465 0 0; 0 0.9805 0; 0.0014 0 0; 0 0 0.9972 ]. Los polos
del observador son: [ 0.0340 0.9988 0 0 ]′.

Figura 3.7: Estimación de flujo de rotor. Línea 1: estimación en lazo abierto. Línea 2: estimación
mediante observador. (a) FOC indirecto. (b) MPC en cascada.
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3.7. Conclusiones sobre los resultados en simulación de
los esquemas de control

Los resultados de simulación para el control de corriente se muestran en la Figura. 3.1 y
Figura. 3.4 para el esquema FOC indirecto basado en controladores PI y para el MPC en
cascada, respectivamente. En ambos casos, las corrientes isd e isq siguen adecuadamente
sus referencias durante los diferentes cambios de operación (transiciones de velocidad y
la aplicación del par de carga TL), lo que indica un desacoplamiento satisfactorio entre
el control de flujo y el control de par. En el caso de la referencia de corriente i∗sd para
ambos esquemas se mantiene constante debido a que el flujo de rotor se regula alrededor
de su valor nominal. Sin embargo, en el esquema basado en PI se observa para la corriente
isd mayor rizado y la presencia de picos periódicos de corriente, especialmente durante
las transiciones en isq y ante los cambios de operación. Dicho comportamiento también
se refleja en la señal de control usd, donde aparecen oscilaciones de mayor amplitud. Por
otra parte, la respuesta del sistema utilizando el MPC de corriente presenta una respuesta
en isd con menor distorsión, especialmente se nota una reducción de los picos transitorios
de corriente. La señal de control usd del esquema MPC presenta menores amplitudes de
voltaje en comparación de usd del FOC indirecto. Sin embargo, exhibe variaciones más
rápidas durante los cambios de operación, reflejando una dinámica de control más activa.
Respecto a la componente isq, con el MPC de corriente se obtiene una respuesta más
rápida, alcanzando el valor de referencia i∗sq en menor tiempo respecto a los controladores
PI, sin embargo, exhibe un sobreimpulso ligeramente mayor durante las transiciones de
velocidad, así como un incremento del rizado cuando se aplica el par de carga. Utilizando
el controlador PI se tiene una respuesta más amortiguada, aunque con una dinámica lige-
ramente más lenta. No obstante, en condición sin par de carga, muestra mayor rizado en
comparación con la respuesta obtenida mediante el uso del MPC. Asimismo, las señales
de control usq muestran diferencias importantes entre ambas estrategias. En el controla-
dor PI aparecen saturaciones y cambios abruptos de amplitud, principalmente durante
las transiciones rápidas de corriente, mientras que el MPC produce señales de control
más suaves y con menor variación instantánea, contribuyendo a disminuir el rizado en
las corrientes del estator, lo que sugiere una acción de control más eficiente y un mejor
manejo de las restricciones dinámicas del sistema.

Los resultados de simulación para el control de velocidad se muestran en la Figura. 3.2
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y Figura. 3.5 para el esquema FOC indirecto basado en controladores PI y para el MPC
en cascada, respectivamente. En ambos casos, la velocidad mecánica ωm sigue satisfacto-
riamente la referencia impuesta ω∗

m. Asimismo, en ambos esquemas de control, la acción
integral incorporada en el diseño de los controladores contribuyó a mitigar la variación en
la velocidad provocada por la aplicación del par de carga. Utilizando el MPC de velocidad
se observa una mejor respuesta debido a que el sobreimpulso es menor.
En las gráficas del par electromagnético Te se observa que para ambos esquemas se ge-
nera el par necesario para acelerar el motor y compensar los efectos debido al par de
carga variable. La dinámica de Te sigue una tendencia similar a la observada en isq, ya
que esta componente es la principal responsable de la generación de par electromagnético.

El comportamiento del flujo de rotor se analiza a partir de la Figura 3.7, donde se com-
paran las estimaciones en lazo abierto y mediante un observador para esta variable. En
ambos esquemas, las dos estrategias de estimación logran la convergencia a ψ∗

rd. Para
el caso del FOC indirecto, mostrado en la Figura. 3.7 (a), la estimación en lazo abierto
presenta un sobreimpulso inicial mayor y pequeñas oscilaciones durante el estado transi-
torio. Por otra parte, la estimación mediante observador exhibe una respuesta más rápida,
aunque con mayor rizado. En la Figura. 3.7 (b), correspondiente al MPC en cascada, la
estimación mediante observador presenta una mejor aproximación en estado estacionario
respecto a la estimación en lazo abierto.

En general, ambos esquemas de control presentan un desempeño satisfactorio en el segui-
miento de corrientes y velocidad del motor. No obstante, al utilizar controladores MPC se
muestra un mejor desempeño, debido a que se obtiene menor distorsión en las corrientes,
especialmente en isd, mientras que para isq la respuesta obtenida es muy similar a cuando
se utilizan los controladores PI. Además, las señales de control generadas por los con-
troladores MPC presentan menores amplitudes de voltaje. Particularmente, la señal usq
exhibe un comportamiento más suave y sin saturaciones en comparación con la obtenida
mediante los controladores PI.

3.7.1. Índice de error

Para poder realizar una comparación del desempeño de los controles simulados ante-
riormente, se sometieron las variables de estado isd, isq, ωm y ψrd, a evaluación mediante
RMSE por sus siglas en inglés Root Mean Square Error, el cual según [39], evalúa el error
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de seguimiento entre un valor real yref (referencia), y, un valor estimado y (salida) para un
tiempo definido de simulación expresado en muestras k = 1, · · · , N siendo N el número
total de muestras.

RMSE =

√√√√ 1

N

N∑
k=1

(yref (k)− y(k))2 (3.30)

En la Tabla 3.2, se muestran los resultados de evaluar el error de seguimiento para co-
rrientes y velocidad de cada uno de los controles.

Variable de estado

RMSE
Sin observador Con observador

PI
MPC con integrador

y restricciones
PI

MPC con integrador
y restricciones

isd 0.2523 0.2075 0.2525 0.2092
isq 0.1603 0.2272 0.1598 0.2298
ωm 44.3569 44.6423 44.3574 44.6466
ψrd 0.1295 0.1323 0.1295 0.1383
Tabla 3.2: Comparación del desempeño de los controles mediante RMSE

Los resultados muestran que el esquema que utiliza los controladores MPC con integrador
y restricciones presenta un mejor desempeño en el seguimiento de la corriente isd, obte-
niendo menores valores de RMSE respecto al esquema que utiliza los controladores PI,
tanto con como sin observador. Para la corriente isq, el controlador PI presenta valores
de RMSE menores. En el caso de la velocidad ωm y el flujo de rotor ψrd, ambos contro-
ladores presentan comportamientos muy similares, con diferencias poco significativas en
los valores de RMSE. Aunque bajo esta métrica los controladores PI parecieran presentar
mejores resultados en la mayoría de las variables, excepto en isd, también debe considerar-
se lo observado en las simulaciones, donde el uso de controladores MPC presenta ventajas
importantes respecto a utilizar controladores PI, como una menor distorsión en las co-
rrientes, menor sobreimpulso en la velocidad, y señales de control más suaves y de menor
magnitud. Cabe mencionar que el uso del observador no modifica significativamente el
comportamiento de las variables de estado en ninguno de los esquemas de control, como
también se refleja en los valores de RMSE obtenidos. Sin embargo, como se indicó en la
Sección 3.5, su función principal es garantizar estabilidad en la estimación del flujo de
rotor.



Capítulo 4

Resultados Experimentales

En este capítulo se presenta la construcción de la plataforma experimental, describiendo
los dispositivos que la integran. Asimismo, se describe el procedimiento de arranque en
lazo abierto de la IM y se presentan los resultados experimentales obtenidos de la respuesta
en velocidad durante la prueba realizada.

4.1. Construcción del banco de pruebas

Figura 4.1: Banco de pruebas
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Se construyó a partir de distintos componentes electrónicos y electromecánicos (variac,
puente rectificador, capacitores, inversor de voltaje, sensores de corriente, encoder, tarjeta
de desarrollo, IM) como se muestra en la Figura 4.1, cuya selección es con base en ciertas
especificaciones técnicas para que al interconectarlos funcionen correctamente, además de,
permitir la implementación del esquema de control MPC en cascada de la Figura 2.12.

4.2. Tarjeta de desarrollo STM32H7A3ZI

Es una tarjeta diseñada para múltiples aplicaciones experimentales que requieran de
alto rendimiento en adquisición y procesamiento de datos y bajo consumo de energía.
Entre algunas características de la STM32H7A3ZI mostrada en la Figura 4.2, está basada
en un núcleo Arm Cortex-M7 tipo RISC de alto desempeño que opera a 280 MHz, cuenta
con una memoria flash de doble banco de 2 Mbytes y una memoria RAM de alrededor
de 1.4 Mbytes siendo ambas memorias integradas de alta velocidad, también cuenta con
dos ADC’s que se configuran para una resolución de 16, 14, 12, 10 u 8 bits, dos DAC’s
que en total proporcionan tres canales que se configuran en 8 o 12 bits, cuenta con varios
timers, de propósito general de 16 bits y 32 bits, y timers avanzados de 16 bits que proveen
una salida complementaria. El microcontrolador de la tarjeta en encapsulado LQFP144
proporciona 168 pines GPIO, aunque físicamente en la tarjeta no están todos disponibles,
estos pines son ocupados por distintas funciones ADC, DAC, DMA y protocolos de co-
municación UART, I2C, SPI, OSPI y QSPI, también es posible configurarlos solo como
salidas o entradas digitales con resistencia pull - up, pull - down o flotante y se encuentran
disponibles a través de los conectores ST Morpho y Zio [55].

Figura 4.2: Vista superior de la tarjeta de desarrollo STM32H7A3ZI
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Es un dispositivo indispensable del banco de pruebas, ya que es donde se programa el
control MPC, la SVM, se adquieren los datos de los sensores de corriente, y de posición y
velocidad de la IM medidos por el encoder. Para su programación y configuración de los
puertos de la tarjeta se utilizó el entorno de desarrollo STM32CubeMonitor y las librerías
HAL.

4.3. Motor de inducción trifásico tipo GP100 modelo
1LE22251AA314AA3

Esta IM de la marca ABB (Figura 4.3: a)) cuenta con nueve terminales que conforman
los devanados del estátor y pueden conectarse en configuración en estrella para arranque en
alto voltaje o doble estrella para bajo voltaje (Figura 4.3: b)). Algunos de los parámetros
del motor se encuentran listados en la Tabla 4.1, y se obtuvieron de [54].

a) b)
Figura 4.3: a) Motor de inducción trifásico, b) Diagrama de conexión

Parámetro Símbolo Valor Unidad
Voltaje nominal (CA) Vnom 230/460 V

Corriente nominal (CA) Inom 5.2/2.6 A
Corriente sin carga (CA) Isc 2.4/1.2 A

Velocidad nominal ωmnom 3495 RPM
Par nominal Tenom 3.9319 N·m
Frecuencia f 60 Hz

Tabla 4.1: Parámetros de la IM
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4.4. Inversor de voltaje SKiiP 3 V3

El SKiiP 3 V3 mostrado en la Figura 4.4, cuenta con tres módulos en cofiguración
de medio puente utilizando IGBT’s; entre algunas de sus características técnicas es que
puede manejar un voltaje máximo VCES para cada medio puente de hasta 1200V, corriente
nominal IC = 6A y corriente de sobretensión IFSM = 3500A para un pulso no repetitivo
con duración máxima de 10 ms y frecuencia de conmutación máxima fSW = 15KHz [53].

Figura 4.4: SKiiP 3 V3

En general, el uso que se le da a este tipo de este inversores es que, a partir de señales
PWM introducidas en los gates de los IGBT’s se controle el voltaje entre sus terminales
de colector y emisor, generando un sistema trifásico de voltaje en CA que se conecta a
los devanados del estator de la IM para su alimentación y control como se muestra en la
Figura 2.5.

4.5. Encoder AMT333S

Es un modelo de encoder incremental de la marca same sky (Figura 4.5) sumamente
práctico y de alta resolución. Entre algunas de sus características, este encoder puede
adaptarse a distintos ejes desde 9 mm hasta 15.87 mm de diámetro y es de fácil instalación.
Típicamente se alimenta a 5 V, y es resistente al polvo, la suciedad y el aceite. La resolución
de cuadratura es ajustable con una resolución máxima de 4096 PPR. Utiliza tecnología
de detección capacitiva que mejora el rendimiento del encoder al proporcionar precisión
en la medición de la posición [56], lo cual es indispensable es la estimación del flujo de
rotor.
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Figura 4.5: Encoder AMT333S

Ofrece salidas de cuadratura (A,B) y de conmutación (U,V,W) ambas con índice Z,
las señales de cuadratura son utilizadas para estimar posición, velocidad y dirección del
motor, y las de conmutación son aplicadas en motores BLDC para el control de giro del
motor.

4.6. Acondicionamiento de señal para sensores de co-
rriente

El sensor de corriente utilizado es CS0305B mostrado en la Figura 4.6, el cual es capaz
de medir una corriente nominal de If = ±3ARMS; cuenta con salida de voltaje de CD:
0.5V a −If y 4.5V a +If . Los pines 1 y 4 son de alimentación del sensor a 5V, el pin 3 es

Figura 4.6: Sensor CS0305B

la salida de voltaje del sensor, y en los pines 5 y 6 se conecta la fase de corriente a medir
[71]. Se utilizan dos sensores que estarán conectados a dos fases de la IM para la medición
de la corriente, esto, debido a (2.3), y la corriente de la tercera fase se estimará a partir
de la medición de la corriente de los dos sensores.
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Figura 4.7: Voltaje de salida vs entrada de corriente del sensor CS0305B

Figura 4.8: Circuito para acondicionamiento de señal de los sensores de corriente CS0305B
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Como los pines GPIO de la tarjeta de desarrollo STM32H7A3ZI trabajan a un voltaje
de 0V - 3.3V, entonces se realiza un ajuste en los niveles de voltaje de salida de los sensores
de corriente (la Figura 4.7 muestra el comportamiento lineal del sensor para el rango de
medición nominal, lo cual facilita el diseño del circuito de acondicionamiento de señal
[71]) mediante el uso de divisores de voltaje, filtros RC y opamps TL084 en distintas
configuraciones, como se observa en la Figura 4.8, para mantener un nivel estable de
voltaje en el rango requerido por la tarjeta, y así obtener una lectura correcta del ADC. Las
entradas al circuito de acondionamiento de señal son Input 1 e Input 2 donde se conectan
cada uno de los sensores de corriente y las salidas son Vout1 y Vout2, respectivamente, donde
se obtienen las señales acondicionadas de voltaje. Cabe mencionar que la desventaja de
este circuito es la necesidad de utilizar una fuente bipolar. En la Figura 4.9, se ejemplifica
el proceso a seguir para que mediante los sensores CS0305B y el cto. de la Figura 4.8, se
obtenga una medición precisa de corriente y sea posible adquirir los datos por la tarjeta
STM32H7A3ZI y cerrar el lazo de control de corriente.

Figura 4.9: Diagrama a bloques para el acondicionamiento de la señal de los sensores CS0305B

Para el cálculo de la corriente medida por el sensor en RMS se tiene que:

If = 1.5 ∗ (Vout − 2.5). (4.1)

4.7. Aislamiento y amplificación de PWM

La SVM genera seis señales de PWM (Su, SuN,Sv, SvN,Sw, SwN) con una amplitud
máxima de 3.3V que es el voltaje al que trabajan los puertos GPIO de la STM32H7A3ZI,
sin embargo, el voltaje requerido por el SKiip 3 V3 es de 15v en sus terminales de control;
por esto es necesario realizar un acondicionamiento de estas señales ajustándolas al voltaje
requerido por el inversor. Para ello se utiliza el IC MC14504B que permite realizar cambios
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de niveles lógicos de voltajes TTL a CMOS en uno de sus dos modos [51], permitiendo que
cuando la STM32H7A3ZI envíe 0V que traducido es un ’0’ lógico, el MC14504B también
enviará 0v y cuando la tarjeta envíe un ’1’ lógico, es decir, 3.3v, el MC14504B enviará
15V. Una de sus desventajas es que requiere de dos fuentes de voltaje, de alimentación
Vcc a 5v y VDD a 15 V que es el nivel lógico de voltaje CMOS de salida.
Por otra parte, debido a que en el inversor de voltaje se manejan voltajes y corrientes
mayores a las que se tienen en la tarjeta de desarrollo, se mantiene aislada la etapa de
control de la etapa de potencia mediante el uso de seis optoacopladores uno por cada señal
de la SVM, el IC utilizado para ello es el 6N137 que permite tener aislamiento eléctrico
entre dos circuitos [52], de esta manera, se evita que algún transitorio en el inversor viaje
hasta la etapa de control dañando alguno de los puertos de la tarjeta STM32H7A3ZI o
dañándola completamente.

Figura 4.10: Circuito para aislamiento y amplificación de los pulsos PWM
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Se diseño un circuito electrónico (Figura 4.10) que interconecta los optoacopladores y
el IC MC14504B para obtener una interfaz de comunicación entre la tarjeta y el inversor
de voltaje, con la capacidad de proporcionar aislamiento y amplificación de las señales
PWM generadas por la tarjeta. El circuito también cuenta con tres LED’s que se conectan
a tres salidas a colector abierto del inversor (EHB1, EHB2 y EHB3) para verificar que
no existen errores o fallas en las conexiones del inversor si se encuentran encendidos y
apagados en caso de una conexión incorrecta.

Por último, en la Figura 4.11 se tiene el modelo 3D del circuito de aislamiento y am-
plificación de las señales PWM generado en Proteus 8 donde fue diseñado y simulado.

Figura 4.11: Diseño en 3D

4.8. Señales SVM-PWM

La Figura 4.12 muestra los ciclos de trabajo generados mediante la técnica de modula-
ción por vectores espaciales (SVM), los cuales son empleados para sintetizar las señales de
conmutación del inversor de voltaje trifásico (VSI). Dichos ciclos de trabajo presentan un
comportamiento sinusoidal y un desfase de 120° eléctricos entre fases, permitiendo aproxi-
mar un sistema trifásico balanceado. La generación de las señales PWM se implementa en
la tarjeta de desarrollo STM32 mediante el algoritmo de modulación SVM, considerando
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la configuración del VSI. Como resultado, se obtienen las señales de conmutación para
los IGBT del nivel superior y sus correspondientes señales complementarias para el nivel
inferior.

Figura 4.12: Ciclos de trabajo generados mediante la técnica SVM.

En la Figura 4.13 se presentan las señales PWM trifásicas del nivel superior obtenidas
a partir de los ciclos de trabajo calculados mediante la estrategia SVM. Estas señales
son utilizadas para controlar los interruptores de potencia del VSI con una frecuencia de
conmutación de 10 kHz.

Figura 4.13: Señales PWM trifásicas generadas a partir de la modulación SVM. Línea 1: Su.
Línea 2: Sv. Línea 3: Sw.

Por otra parte, la Figura 4.14 muestra la señal PWM correspondiente a la Fase U,
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denotada como Su, junto con su señal complementaria SuN . Puede observarse que ambas
señales operan de forma complementaria para accionar los interruptores superior e inferior
de un mismo medio puente del inversor.

Figura 4.14: Señal PWM Su (línea amarilla) y su señal complementaria SuN (línea morada).

Finalmente, en la Figura Figura 4.15 se observa la inserción de tiempo muerto entre
las señales complementarias. La implementación de este tiempo muerto resulta necesaria
para evitar la conducción simultánea de los interruptores pertenecientes a un mismo me-
dio puente del inversor, condición que podría provocar un cortocircuito en el enlace de
corriente directa debido a la configuración de medio puente de los IGBT. En este trabajo
se implementó un tiempo muerto de 400 ns entre cada señal PWM y su respectiva señal
complementaria.

Figura 4.15: Inserción de tiempo muerto entre las señales complementarias.
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4.9. Arranque en lazo abierto

En este tipo de arranque la IM se controla de manera similar a un motor CD cuando
se regula su velocidad por PWM a través de algún transistor. En el caso de la IM se
utiliza una técnica de PWM conocida como SVM, que se aplica en sistemas donde se
trabaja con CA. El procedimiento general es el siguiente, el fasor de corriente total de
la máquina de inducción se convierte en un vector espacial a través de transformadas
de marco de referencia, permitiendo el control independiente de par y flujo. A partir de
esto, el controlador calcula una referencia de voltaje que se sintetiza mediante SVM, la
cual usa vectores espaciales de tensión y los aplica a un inversor de voltaje mediante
PWM, logrando eficiencia energética y operación del motor en una región lineal. En
general, este tipo de arranque requiere emular un generador trifásico con la capacidad de
modificar en magnitud y frecuencia el voltaje aplicado a la IM para controlar su velocidad.
Además, es posible considerar un arranque suave aumentando gradualmente la frecuencia
del generador trifásico, lo que limita la corriente en el arranque y reduce el esfuerzo
mecánico en el eje del motor [59].

Figura 4.16: Medición de la velocidad de la IM

En la Figura 2.5, se observa que en las compuertas de los IGBT’s es donde se ingresan
las señales PWM (Su, SuN , Sv, SvN , Sw, SwN), que a la vez permiten que cada medio
puente del inversor en conjunto genere el sistema trifásico que se conecta a los devanados
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del estátor para arrancar el motor y controlarlo.
Se realizó de manera experimental el arranque en lazo abierto sin par de carga de la IM
1LE22251AA314AA3 utilizada en este trabajo de tesis, y mediante el uso de un encoder
incremental se estimó la velocidad del motor como se muestra en la Figura 4.16, donde
se observa que a pesar de no tener acoplada una carga al eje del motor el arranque en
velocidad es suave.
Entre algunas de sus características listadas en la Tabla 4.1 para este motor, se obser-
va que la velocidad máxima que alcanza es 3495 RPM, sin embargo, esto se logra en
condiciones de operación óptimas a un voltaje nominal en CA de 230 V o lo que es
equivalente a un voltaje en CD UCD = 325 V a una frecuencia de 60 Hz; en la Figura
4.12, la estimación media de velocidad es de aproximadamente 1800 RPM, esto debido
a que solo se cuenta con una línea de voltaje en CA de 127 V o lo que es equivalente
a un voltaje en CD UCD = 179 V, y debido a la relación voltaje - frecuencia que debe
considerarse para todas las IM se optó por manejar una frecuencia de 30 Hz, esto con
el fin de mantener un flujo constante de rotor [58] para el correcto funcionamieto de la IM.

Por otra parte, en la Figura 4.17 se muestran las corrientes de estátor obtenidas a partir
de las señales proporcionadas por el circuito de acondicionamiento de señal descrito en la
Sección 4.6, las cuales fueron adquiridas mediante el ADC de la tarjeta STM32H7A3ZI.
Debido a que el accionamiento emplea una estrategia de arranque suave, incrementan-
do gradualmente la frecuencia a razón de 1 Hz cada 100 ms, la corriente de arranque se
mantiene limitada y la saturación de los sensores ocurre únicamente durante intervalos re-
ducidos, produciendo un efecto de saturación en las señales de corriente. También, durante
el estado transitorio se observa una mayor afectación en la estimación de IsW , calculada a
partir de la relación (2.3), debido a los errores y el ruido presentes en las mediciones de IsU
e IsV . Aunque se implementó un circuito de acondicionamiento de señal para adaptar las
salidas de los sensores al rango de entrada del ADC y atenuar el ruido de medición, éste
no puede eliminarse por completo, por lo que parte del mismo ingresa a la tarjeta STM32
y afecta las señales adquiridas. Adicionalmente, las rápidas variaciones de corriente pre-
sentes durante el estado transitorio, junto con posibles imprecisiones asociadas al proceso
de conversión del ADC, generan una mayor distorsión en esta corriente estimada. Una
vez alcanzado el estado estacionario, las corrientes presentan un comportamiento estable
y la estimación de IsW mejora considerablemente, como se observa en la Figura 4.18.
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Figura 4.17: Medición de las corrientes de estátor desarrolladas por la IM

Figura 4.18: Corrientes de estátor en estado estacionario



Capítulo 5

Conclusiones

El presente trabajo de tesis concluyó con el diseño y validación en simulación de un
controlador predictivo basado en modelo (MPC), con acción integral y manejo de restric-
ciones, para el control de velocidad y corriente de una máquina de inducción. Asimismo,
se realizó la instrumentación del banco de pruebas mostrado en la Sección 4.1 y se logró el
arranque en lazo abierto del motor de inducción trifásico 1LE22251AA314AA3 utilizado
en las pruebas experimentales presentadas en la Sección 4.9.

En los capítulos anteriores se presentó, en primer lugar, una introducción al MPC me-
diante diagramas de bloques y analogías orientadas a facilitar la comprensión del lector.
Además, se abordaron conceptos generales relacionados con la máquina de inducción y
sus principales aplicaciones. Posteriormente, se desarrollaron los fundamentos teóricos de
los esquemas de control FOC indirecto (Figura 2.8) y MPC en cascada (Figura 2.12),
los cuales permiten integrar controladores PI y MPC para la regulación de las corrientes
eléctricas y de la velocidad del motor. De igual forma, se describió el procedimiento de
diseño de los controladores considerados.
También se presentó el modelo matemático no lineal de la IM en el marco de referencia d-
q, aplicando posteriormente una técnica de linealización mediante retroalimentación para
obtener modelos lineales de corriente y velocidad empleados en el diseño del controlador
predictivo. A partir de dichos modelos, se implementaron en simulación los esquemas de
control estudiados, cuyo desempeño en seguimiento de referencia fue evaluado mediante
la comparación de resultados de simulación y el cálculo del RMSE.
Los resultados obtenidos en simulación mostraron que el esquema MPC en cascada pre-
sentó un desempeño satisfactorio en la regulación de velocidad y corrientes, obteniendo
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respuestas con menor distorsión, y menor amplitud en las señales de control respecto al
esquema basado únicamente en controladores PI. Asimismo, el esquema del MPC im-
plementado permitió obtener un adecuado seguimiento de referencia debido a la incor-
poración de una acción integral en el diseño del controlador, mientras que el manejo de
restricciones permitió limitar las señales de control de acuerdo con las condiciones físicas
del sistema.
Por otra parte, la construcción de la plataforma experimental permitió integrar el sistema
de control basado en la tarjeta de desarrollo de STM, así como la implementación de
la estrategia de modulación SVM-PWM, la etapa de potencia correspondiente al VSI,
los sensores de corriente y velocidad, y los circuitos de acondicionamiento necesarios pa-
ra la adquisición y procesamiento de señales. Esto permitió validar experimentalmente
el procedimiento de arranque en lazo abierto mediante la estrategia Voltaje/Frecuencia,
obteniendo una respuesta adecuada en velocidad para las condiciones de operación consi-
deradas.
Finalmente, aunque la implementación experimental del controlador MPC no pudo con-
cluirse dentro del tiempo disponible para el desarrollo de este trabajo, los resultados
obtenidos en simulación y la instrumentación realizada establecen una base sólida para
trabajos futuros orientados a la implementación experimental completa del esquema de
control predictivo en tiempo real.
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13 yumpu.com 0.3%

14 patents.google.com 0.3%

15 tesis.ipn.mx 0.3%

16 periodicoelnuevomundo.com 0.2%

17 researchgate.net 0.2%

18 castman.co.kr 0.2%

19 docslide.us 0.2%

20 revespcardiol.org 0.2%

21 msdn.microsoft.com 0.2%

22 link.springer.com 0.2%

23 archive.org 0.2%
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24 cdmx.gob.mx 0.2%

25 medicina.unal.edu.co 0.2%

26 scielo.org.co 0.2%

27 revistaeconomiacritica.org 0.2%

28 idus.us.es 0.2%

29 selectromecanicosu.wixsite.com 0.2%

30 scielo.org.co 0.1%

31 1library.co 0.1%

32 researchgate.net 0.1%

33 industrias.gob.ec 0.1%

34 dspace.vgtu.lt 0.1%

35 upcommons.upc.edu 0.1%

36 gastechnology.org 0.1%

37 ijareeie.com 0.1%

38 idus.us.es 0.1%

39 docslide.net 0.1%

40 monografias.com 0.1%

41 sites.google.com 0.1%

42 digitalrepository.unm.edu 0.1%

43 er.dduvs.in.ua 0.1%

44 guiasalud.es 0.1%

45 accedacris.ulpgc.es 0.1%

46 emprendimientoiiimercadeo.wikispaces.com 0.1%

47 coursehero.com 0.1%

48 doku.pub 0.1%

49 lelinopontes.files.wordpress.com 0.1%

50 bellumartis.blogspot.com 0.1%

51 researchgate.net 0.1%

52 mdpi.com 0.1%

53 hellsingge.files.wordpress.com 0.1%

54 digital.publicacionsurv.cat 0.1%

55 esi2.us.es 0.1%

56 patents.google.com 0.1%

57 repositorio.uisrael.edu.ec 0.1%

58 documents.tips 0.1%
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59 myslide.es 0.1%

60 rei.iteso.mx 0.1%

61 idus.us.es 0.1%

62 journal.itny.ac.id 0.1%

63 researchgate.net 0.1%

64 teses.usp.br 0.1%

65 rabida.uhu.es 0.1%

66 unodc.org 0.1%

67 docplayer.es 0.1%

68 repositorio.uchile.cl 0.1%

69 tecnologia-lcp.orgfree.com 0.1%

70 digikey.com 0.1%

71 eurjhm.com 0.1%

72 constructorelectrico.com 0.1%

73 nicaraguaelectric.blogspot.com 0.1%

74 bibing.us.es 0.1%

75 repositorio.ug.edu.ec 0.1%

76 docslide.net 0.1%

77 mortality.org 0.1%

78 tede.unioeste.br 0.1%

79 doi.org 0.1%

80 coursehero.com 0.1%

81 repositorio.unsa.edu.pe 0.1%

82 bia.unibz.it 0.1%

83 bibdigital.epn.edu.ec 0.1%

84 academica-e.unavarra.es 0.1%

85 digibug.ugr.es 0.1%

86 pirhua.udep.edu.pe 0.1%

87 unimap.edu.my 0.1%

88 acceda.ulpgc.es 0.1%

89 archive.org 0.1%

90 prezi.com 0.1%

91 repo.uta.edu.ec 0.1%

92 robjhyndman.com 0.1%

93 oa.upm.es 0.1%
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94 vinculando.org 0.1%

95 repositorio.unap.edu.pe 0.1%

96 unimasr.net 0.1%

97 picuino.com 0.1%

98 researchgate.net 0.1%

99 airccj.org 0.1%

100 tesisenred.net 0.1%

101 documents.mx 0.1%

102 tdx.cat 0.1%

103 estudioseconomicos.colmex.mx 0.1%

104 archive.org 0.1%

105 ieeexplore.ieee.org 0.1%

106 repository.ucatolica.edu.co 0.1%

107 joanproject.weebly.com 0.1%

108 es.slideshare.net 0.1%

109 riunet.upv.es 0.1%

110 worldwidescience.org 0.1%

111 es.slideshare.net 0.1%

112 investigo.biblioteca.uvigo.es 0.0%

113 imt.mx 0.0%

114 dialnet.unirioja.es 0.0%

115 aprenderly.com 0.0%

116 ific.uv.es 0.0%

117 monografias.com 0.0%

118 researchgate.net 0.0%

119 scielo.org.mx 0.0%

120 researchgate.net 0.0%

121 digikey.es 0.0%

122 polipapers.upv.es 0.0%

123 tesis.uchile.cl 0.0%

124 researchgate.net 0.0%

125 researchgate.net 0.0%

126 triptolemos.org 0.0%

127 repositorio.ulima.edu.pe 0.0%

128 upcommons.upc.edu 0.0%
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