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de ocasiones, y se transformó realmente en un mentor para mı́. Igualmente, no puedo olvidar
el apoyo dado por los profesores Gonzalo Carvajal y Juan Carlos Agüero, quienes me hicieron
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RESUMEN

En el siguiente trabajo, un esquema de control predictivo basado en modelo es propuesto
para la máquina de inducción de devanado abierto, excitada por inversores alimentados por
un DC-link común, enfocada en la supresión de corrientes de secuencia cero. Las corrientes
de secuencia cero pueden generarse a partir de fenómenos como la modulación del inversor
y las armónicas de la FEM de retorno. Se expone un modelo discreto del motor y una
formulación del problema de control óptimo, incluyendo la formulación de restricciones para
los voltajes y corrientes del sistema, sin hacer suposiciones sobre cómo se genera la corriente
de secuencia cero.

Además, se presenta una implementación del controlador basada en el solver OSQP, el
cual es estudiado para entregar gúıas de uso para futuras aplicaciones de MPC.

Los resultados obtenidos en simulación validan la funcionalidad del esquema de control
propuesto. Más aún, las simulaciones de hardware-in-the-loop en la plataforma MicroLabBox
de dSpace valida que los tiempos de ejecución alcanzados están dentro del intervalo de
muestreo de aplicaciones reales.
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ABSTRACT

This work presents a Model Predictive Control approach for Open-End Winding In-
duction Motors with common DC-link fed inverters, focusing on suppressing zero-sequence
current. Zero-sequence currents can be generated from phenomena like inverter modulation
and back EMF harmonics. A discrete model of the motor and a formulation of the optimal
control problem are laid out, including constraint formulation for the system voltages and
currents, making no assumptions of how the zero-sequence current is generated.

Additionally, an implementation of the controller based on the OSQP solver is presented,
which is studied to provide usage guidelines for future MPC applications.

The results obtained in simulation validate the functionality of the proposed control
scheme. Moreover, the hardware-in-the-loop simulations using the dSpace MicroLabBox
hardware platform validate that the execution times achieved is within the sampling interval
of real applications.
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5.4. Respuesta de la corriente i0 respecto a la respuesta sin compensar del sistema.

Arriba: Respuesta de las corriente con y sin compensación. Abajo: Zoom de
la respuesta compensada. . . . . . . . . . . . . . . . . 41

5.5. Respuesta del controlador de velocidad para los eventos planteados. . . 42
5.6. Respuesta del controlador MPC para las corrientes id e iq . . . . . . 42
5.7. Respuesta de la corriente i0 respecto a la respuesta sin compensar del sistema.

Arriba: Respuesta de las corriente con y sin compensación. Abajo: Zoom de
la respuesta compensada. . . . . . . . . . . . . . . . . 43
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Caṕıtulo 1

INTRODUCCIÓN

1.1. Motivación

La máquina de inducción es un elemento fundamental de la industria moderna desde su
adopción masiva en el siglo XX, gracias a su robustez, facilidad de uso, y costo-efectividad.
En ambientes industriales se utiliza ampliamente la máquina de inducción trifásica, donde
se puede seleccionar las caracteŕısticas de tensión y corriente en operación por medio de su
tipo de conexión, ya sea delta o estrella, por décadas se operaron en conexión directa a la red
eléctrica, limitando el rango de operación de la máquina a velocidades cercanas a su veloci-
dad nominal. Con la llegada de la electrónica de potencia, se desarrollaron accionamientos
eléctricos donde la máquina puede ser controlada para obtener velocidades de operación
arbitraria, siendo el inversor fuente de voltaje de 2 niveles (Voltage Source Inverter, o VSI)
trifásico la topoloǵıa más simple y ampliamente utilizada.

Aun con estos avances, se siguieron usando las conexiones delta y estrella para alimen-
tar las máquinas en variadores de frecuencia (Variable Speed Drive, o VSD). No obstante,
alimentar los devanados de la máquina de manera individual permitiŕıa liberar potencia
mecánica adicional, manteniendo los ĺımites de tensión y corriente de la máquina, a esta
configuración se le da el nombre de máquina de inducción de devanado abierto (Open-End
Winding Induction Motor, o OEWIM). Para lograr esta configuración, se debe conectar un
inversor monofásico en cada terminal de cada devanado, efectivamente creando tres sistemas
monofásicos independientes. Sin embargo, esta topoloǵıa requiere ciertas consideraciones. Se
puede optar por usar fuentes aisladas galvánicamente, lo cual requiere la introducción de
un transformador adicional, el cual puede llegar a ser caro y voluminoso [1]. Por otro lado,
utilizar una fuente de alimentación común para los inversores posibilita la circulación de
corriente de modo común en la máquina [2], la cual tiene distintos efectos no deseados como
pérdidas, sobrecalentamiento, y ondulaciones en el torque.

En la literatura, distintos autores han considerado estrategias para mitigar las corrientes
de modo común producidas por inversores conectados a una fuente de alimentación común
[3, 4, 5]. Sin embargo, la literatura muestra puntos de vista contradictorios respecto al origen

1



2 CAṔıTULO 1. INTRODUCCIÓN

de estas corrientes de modo común. Ciertos autores consideran el origen de las corrientes de
modo común solamente como un artefacto de la modulación del inversor [5]. En efecto, la
inserción de tiempos muertos al método de modulación utilizado resulta en desviaciones en
la corriente de modo común resultante respecto a la deseada. Por otro lado, en técnicas de
modulación por vectores espaciales van a existir ciertos estados de conmutación que introdu-
cen tensiones de modo común en la carga, por lo que restringiendo estos estados se pueden
generar tensiones moduladas carentes de un elemento de modo común [3, 4]. El problema
que esto presenta como estrategia de control es que no tiene retroalimentación. Cualquier
otra fuente de corriente de modo común no es considerada en estos esquemas. Por otra
parte, otros autores si consideran que existen otras fuentes de modo común. En particular,
la máquina es capaz de generar armónicos en la fuerza contraelectromotriz producto de la
geometŕıa de la máquina. Este efecto es especialmente notorio en máquinas sincrónicas con
imanes permanentes [6, 7, 8], ya que la construcción del imán conduce a un flujo con un
perfil cuadrado y, en tanto, con componente de tercer armónico significativo. No obstante,
se han reportado en la literatura efectos similares con máquinas de inducción [9].

Una manera de mitigar estos armónicos de la fuerza contraelectromotriz consiste en la
utilización de controladores lineales [6], en particular el uso de controladores resonantes sin-
tonizados al triple de la frecuencia eléctrica [9], permitiendo lidiar con el problema en la
zona lineal de actuación. Sin embargo, estas técnicas no consideran una capacidad de ac-
tuación limitada en el inversor, eliminando completamente la posibilidad de sobre-modular
la máquina para alcanzar mayores velocidades.

La necesidad de obtener alto desempeño dinámico mientras se imponen restricciones de
estado motiva el uso de herramientas de control moderno. En particular, se plantea utilizar
control predictivo basado en modelo (Model Predictive Control, o MPC) para resolver el
problema de control planteado, ya que naturalmente incorpora restricciones de estado en
su planteamiento. MPC opera mediante la resolución de un problema de optimización que
incorpora el modelo de la planta a controlar y las restricciones asociadas.

El uso de MPC ha sido de gran interés en la literatura en los últimos años. Para el
problema en particular, se ha estudiado el uso de MPC de conjunto de control finito (Finite
Control Set MPC, o FCS) para reducir la corriente de secuencia cero en máquinas de imanes
permanentes [8]. Sin embargo, la implementación propuesta acoplaba los ejes de control de
tal manera que no permit́ıa imponer restricciones sobre las corrientes.

En este trabajo se opta, en cambio, por el uso de MPC de conjunto de control continuo
(Continuous Control Set, o CCS) [10] para resolver el problema de supresión de corriente de
secuencia cero en máquinas de inducción de devanado abierto. Ya que permite incorporar
restricciones de actuación y estado en el problema, la salida de este controlador es una
actuación continua que se modulada por PWM para obtener baja distorsión armónica [11].

1.2. Planteamiento del problema

Para utilizar CCS-MPC como esquema de control, se debe resolver un problema de
optimización en cada instante de muestreo. El tipo de problema es un problema de minimi-
zación de un funcional de costo cuadrático sobre un conjunto de restricciones lineales. En
investigación de operaciones, estos problemas se conocen como problema de programación

DEPARTAMENTO DE ELECTRÓNICA



1.2. PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA 3

cuadrática (Quadratic Programming, o QP) y el área ha desarrollado distintos algoritmos
para su resolución llamados solvers.

En general, los solvers de QP se clasifican en tres familias: métodos de conjunto activo,
métodos de punto interior, y métodos de primer orden. La primera de estas familias busca
la solución al problema QP mediante la búsqueda de las restricciones activas del problema
dado, lo que implica un crecimiento exponencial en los tiempos de búsqueda en función
de la cantidad de restricciones del problema y el horizonte de predicción [12]; La segunda
familia, los métodos de punto interior, ha visto éxito en la industria qúımica [13], donde han
demostrado robustez ante sistemas de gran complejidad, pero su peso computacional los ha
mantenido fuera del área de electrónica de potencia. Finalmente, en la tercera familia de
métodos, los métodos de primer orden, algunos autores han mostrado resultados exitosos en
control de convertidores y accionamientos eléctricos con método de gradiente [14]. Este es el
método más simple, sin embargo, las aplicaciones encontradas solo presentan restricciones
en las entradas del sistema [15]. Otro solver de primer orden que ha tomado notoriedad en
el último tiempo es el método de dirección alterna de multiplicadores (ADMM) cuyo atrac-
tivo es el bajo costo por iteración y que incluye de manera nativa restricciones de estado [16].

En la literatura reciente, se encuentra [17] donde se presenta OSQP (Operator Splitting
Quadratic Program), el cual es un paquete de optimización numérica para resolver problemas
QP. OSQP utiliza un solver basado en ADMM, en conjunto con una variedad de distintos
procedimientos opcionales para la resolución de problemas QP genéricos. La calidad y ve-
locidad de obtención de los resultados obtenidos depende de la configuración del problema
de optimización, y OSQP al ser agnóstico al tipo de problema y su contexto, depende del
usuario para poder utilizarlo de la manera más adecuada a los requerimientos.
Para el desarrollo del controlador de la máquina utilizando OSQP, se deben encontrar los
parámetros óptimos para minimizar el número de iteraciones requeridas por el algoritmo
basado en ADMM que está incluido en OSQP, escalar el problema para que este numérica-
mente bien condicionado, y elegir qué procedimientos opcionales incluir para obtener una
calidad de resultado adecuada para cerrar el lazo de control. ADMM es capaz de entregar
resultados de mediana precisión en una cantidad baja de iteraciones, y en el contexto de
control es esperable que cualquier perturbación pequeña sea rechazada mediante el cierre
del lazo de control.

1.2.1. Hipótesis

Considerando lo anterior, se plantea la siguiente hipótesis:

MPC permite plantear un esquema de control para la máquina de inducción de devanado
abierto que suprime las corrientes de secuencia cero, considerando tanto limitaciones de ac-
tuación como de estado. Adicionalmente, OSQP permite obtener la solución del problema de
control con un número lo suficientemente bajo de iteraciones, permitiendo su uso de manera
online para resolver el problema de control durante cada periodo de muestreo en aplicaciones
con PWM.

La verificación de la hipótesis considera los siguientes objetivos:

O1 Demostración en simulación de un esquema de control de corrientes MPC que muestre

UNIVERSIDAD TÉCNICA FEDERICO SANTA MAŔIA



4 CAṔıTULO 1. INTRODUCCIÓN

la reducción de corrientes de secuencia cero existentes en el modelo.

O2 Implementación de del esquema de control propuesto utilizando OSQP, validando su
equivalencia funcional.

O3 Implementación del controlador propuesto en la plataforma de controlMicroLabBox
de dSPACE. Verificando la factibilidad de los tiempos de ejecución para el caso de
control planteado.

1.3. Alcance del trabajo

Este documento se centrará principalmente en el estudio y uso de OSQP como solver
de problemas CCS-MPC, con énfasis en la aplicación de máquinas. Lo cual considera los
siguientes alcances:

A1 Algoritmos basados en ADMM han sido exitosamente implementados por colegas del
departamento. En particular, la tesis de Juan Escárate se enfocó en la implementa-
ción de la versión clásica de ADMM en FPGA. Lo que motivó a generar una serie de
indicaciones para OSQP donde el paquete computacional es mucho más que solo el
algoritmo basado en ADMM, también incluye procedimientos auxiliares con distintos
niveles de importancia para la obtención del resultado. El estudio presentado en este
documento entrega una estrategia de uso de OSQP para control que permite consi-
derar solo las componentes principales de OSQP para implementar ADMM, evitando
otros procedimientos que no contribuyen significativamente al problema, con esto se
pretende optimizar el tiempo de ejecución.

A2 La métrica de desempeño para la obtención de resultados de OSQP va a ser princi-
palmente el número de iteraciones para obtener un nivel de convergencia apropiado
en la solución. Esto se debe a que el tiempo de ejecución en śı mismo como calidad de
métrica depende altamente de la plataforma donde se ejecuta el algoritmo. Por lo que
el número de iteraciones entrega una métrica basada solo en el problema al momento
de simular el controlador en un computador de escritorio, como es el caso al utilizar
MATLAB.

A3 Dicho lo anterior, medidas de tiempo si son útiles cuando se toman en la plataforma
objetivo, ya que reflejan el tiempo que el algoritmo tomaŕıa en la práctica. Es por esto
que cuando sea pertinente, se utilizan medidas de tiempo tomadas en la plataforma
MicroLabBox de dSPACE.

Dado lo anterior, se identifica la siguiente contribución:

C1 Se documentan una serie de procedimientos para el uso de OSQP como solver de pro-
blemas CCS-MPC en problemas de electrónica de potencia, con foco en la aplicación
objetivo de supresión de corriente cero en máquinas de devanado abierto.

C2 Se demuestra la utilidad del uso de MPC para el control de una máquina de inducción
de devanado abierto.

Los resultados de este trabajo buscan presentar una serie de indicaciones a considerar
en el uso de OSQP en otras aplicaciones de control embebidas. En particular, se plantea
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como una alternativa viable para el control de recursos energéticos distribuidos ( Distribu-
ted Energy Resources, o DER) ya que el modelo dinámico es similar al de la máquina de
inducción, y se pueden obtener aún mayores ganancias en tiempo debido a que la frecuencia
de la red es relativamente fija y, por tanto, el modelo de la planta es fijo.

1.4. Organización del documento

El documento se ordena se la siguiente manera:

Caṕıtulo 2: Se presentan los principios básicos de la máquina de devanado abierto,
desarrollando el modelo y controladores a utilizar para materializar el lazo de control
de la máquina.

Caṕıtulo 3: Se plantea los fundamentos de CCS-MPC, como generar el controlador de
corriente basado en MPC, y la selección de sus parámetros.

Caṕıtulo 4: Se estudia el uso de OSQP, y la selección de parámetros del paquete de op-
timización y condiciones sobre las cuales el problema planteado está bien condicionado
numéricamente.

Caṕıtulo 5: Se presentan resultados del esquema de control basado en MATLAB y de
tiempos de ejecución medidos en la plataforma MicroLabBox de dSPACE.

Caṕıtulo 6: Se presentan conclusiones del trabajo realizado e indicaciones para posible
trabajo futuro.

1.5. Resultado de productividad cient́ıfica

Como parte de este trabajo, se generó la publicación “Model Predictive Control for
Suppression of Zero-Sequence Current in Open-End Winding Induction Motors” [18], la
cual fue presentada en el IEEE International Future Energy Electronics Conference (IFEEC)
2023, realizada en Śıdney, Australia entre el 20 y el 23 de noviembre del 2023.
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Caṕıtulo 2

DISEÑO DEL LAZO DE
CONTROL

2.1. Máquina de inducción de devanado abierto

La máquina de inducción es el objeto de estudio de este trabajo debido a su amplio uso
en aplicaciones cuya potencia requerida va en el rango de kilowatts a decenas de megawatts,
haciéndola una máquina incréıblemente versátil. En particular, para esta aplicación se utilizó
como sujeto de estudio la máquina de inducción de devanado abierto, la cual abandona los
esquemas de conexión trifásicos tradicionales de delta y estrella, y opta por excitar de
manera independiente cada devanado de estator. Un ejemplo de cómo realizar esta conexión
es mostrado en la siguiente figura.

vDC

ia
ib

ic
a1

b1 c1

a2
b2

c2

Figura 2.1: Máquina de inducción de devanado abierto con enlace DC común

La Figura 2.1 muestra la máquina de devanado abierto conectada a dos inversores fuentes
de corriente (Voltage Source Inverter, o VSI) que comparten un enlace DC en común. Esta
es la topoloǵıa más simple para llevar a la realidad la conexión de devanado abierto, ya que
no requiere de componentes adicionales, pero tiene el problema de permitir la circulación de
corrientes de modo común en la máquina. Las corrientes de modo común, sin embargo, no
participan de la producción de torque y en cambio conllevan al incremento en las pérdidas y

6



2.1. MÁQUINA DE INDUCCIÓN DE DEVANADO ABIERTO 7

el sobrecalentamiento de la máquina, por lo que es necesario mitigarlas. Más aún, un control
o modulación inadecuado podŕıa resultar en una corriente de modo común de corto circuito,
provocando eventuales daños en el inversor y/o la máquina.

2.1.1. Representación en sistemas coordinados complejos

En aplicaciones electrónica industrial la red eléctrica es t́ıpicamente trifásica, i.e., las
tensiones y corrientes involucradas pueden ser representadas mediante mediciones en cada
fase involucrada, usando la nomenclatura (a,b,c). Esto entrega un sistema coordenado sobre
el cual plantear los modelos requeridos vectorialmente para realizar control. No obstante,
este sistema coordenado puede no ser el más apto para ciertas estrategias de control, lo que
motiva la búsqueda de representaciones alternativas y sus respectivas transformaciones.

Para generar representaciones alternativas al sistema coordenado (a,b,c), es deseable que
el espacio de salida tenga componentes ortogonales entre ellos. En la literatura clásica, se
analiza el uso de transformaciones que resultan en vectores en espacios complejos, cuyos ejes
son naturalmente ortogonales, conocidas como las transformadas de Clarke y de Park. En
sistemas trifásicos sin conexión de neutro, estas transformaciones además tienen el efecto
de reducir la dimensionalidad del modelo de tres dimensiones a dos, ya que la componente
de modo común es eliminada por medio de la conexión del sistema. No obstante, ambas
transformadas están bien definidas para transformar entre los espacios de origen y destino
sin pérdidas de información (R3 → R3) cuando está presente esta componente de modo
común.

2.1.1.1. Transformada de Clarke

También conocida como la transformada αβ (o αβγ para ser estrictos), representa las
cantidades trifásicas de manera tal que las componentes de modo diferencial se encuentran
representadas en los ejes α y β, mientras que la componente de modo común se concentra
en el eje γ. La transformada de Clarke estándar (invariante a amplitud [19]), definida para
convertir el espacio completo, se define como:

xαβγ = Tαβγ
abc xabc (2.1)

Tαβγ
abc =

2

3


1 −1

2
−1

2

0

√
3

2
−
√
3

2
1

2

1

2

1

2

 (2.2)

La matriz de transformación Tαβγ
abc es una matriz de 3x3 de rango completo, lo que

significa que transforma de manera ı́ntegra entre los espacios de origen y destino. Además,
la transformada tiene coeficientes constantes, por lo que no modifica las componentes en
frecuencia de las variables resultantes.

2.1.1.2. Transformada de Park

Motivado por una manera de cambiar la información espectral de las variables a mani-
pular, la transformada de Park define una transformación que permite desplazar el espectro
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8 CAṔıTULO 2. DISEÑO DEL LAZO DE CONTROL

una señal para colocar una frecuencia arbitraria a continua [19]. Esta transformación se
puede interpretar como una rotación del espacio definido por la transformación de Clarke.

xxyz = R(θk)x
αβγ (2.3)

R(θk) =
2

3

 cos(θk) sin(θk) 0
− sin(θk) cos(θk) 0

0 0 1

 (2.4)

ωk =
dθ

dt
(2.5)

La transformada R(θ) desplaza las componentes de frecuencia ωk de xαβ a continua,
dejando xγ sin afectar.

Al combinar las transformadas de Clarke y la rotación de coordenadas, se construye la
transformación dqz, la cual admite como entrada cantidades en coordenadas (a,b,c) y las
lleva a un sistema coordenado de rotación arbitraria.

xdqz = T dqz
abc (θk)x

abc (2.6)

T dqz
abc (θk) = TP (θk)T

αβγ
abc (2.7)

ωk =
dθk
dt

(2.8)

En aplicaciones de electrónica industrial, una elección común para ωk es la frecuencia
de la red eléctrica, denominada frecuencia de sincronismo o sincrónica. Esto simplifica el
análisis de las variables de la red ya que permite observar las dinámicas resultantes en un
espacio donde las componentes fundamentales de las variables eléctricas fundamentales son
continuas. En el caso de máquinas eléctricas, esto se consigue orientando θ con el flujo de
rotor de la máquina, y es la elección de eje de referencia usado en este trabajo para el lazo
de control externo.

2.2. Modelo dinámico de la máquina de inducción

En la literatura es ampliamente conocido el modelo dinámico de la máquina de induc-
ción. Existen varias elecciones de variables de estado que entregan un sistema dinámico
apropiado para control, en particular se escogió el planteamiento utilizando la corriente de
estator y el flujo de rotor como variables de estado, basado en el modelo circuital dado por
[20, Cap 3.2.1]. Esta representación del sistema dinámico en coordenadas dqγ, que rota a
velocidad de rotación arbitraria ωk, está dada por:

dis
dt

=

(
− 1

τσ
− jωk

)
is +

kr
σLs

(
1

τr
− jωr

)
Ψr +

1

σLs
Vs (2.9)

disz
dt

= −Rs

Lls
isz +

1

Lls
Vsz + ez (2.10)

dΨr

dt
=

Lm

τr
is −

(
1

τr
+ j(ωk − ωr)

)
Ψr (2.11)

donde is, Ψr, y Vs corresponden a los vectores en dq de la corriente de estator, el flujo
de rotor, y la tensión de estator, respectivamente; Rs y Rr son las resistencias de estator
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2.3. ESTIMADOR DE FLUJO 9

y rotor; Ls, Lr, Lm son las inductancias de estator, rotor y magnetizante; Lls es la induc-
tancia de dispersión de estator y ωr es la velocidad eléctrica del rotor. Además, se define

la constante de tiempo de rotor como τr = Lr

Rr
. Y las otras constantes como σ = 1− L2

m

LrLs
,

kr = Lm

Lr
, Rσ = Rs + k2rRr y τσ = Rσ

σLs
. Por otra parte, el eje de secuencia cero, que es

ortogonal al plano dq, y la corriente de secuencia cero en este eje izs se ve influenciado por
la tensión se secuencia cero V z

s y una perturbación ez que será discutida más adelante.

El modelo descrito supone una distribución de campo perfectamente sinusoidal. Sin em-
bargo, en la realidad existen armónicos en el flujo magnético dados por la geometŕıa de la
máquina, correspondientes a la tercera armónica y sus múltiplos, este fenómeno fue repor-
tado por [9] para la configuración OEWIM bajo estudio y esos resultados se utilizan como
base para modelar la perturbación en la planta en el Caṕıtulo 5. No obstante, el modelado
de esta perturbación no es incluido en el controlador, esto permitirá observar el desempeño
del controlador al rechazo de perturbaciones.

La elección de ωk permite elegir el marco de referencia que sea más conveniente para
plantear los controladores de la máquina. En particular, se elige ωk = ωe, donde ωe corres-
ponde a la velocidad angular del flujo de rotor, entregando las clásicas ecuaciones dinámicas
de la máquina de inducción orientadas al flujo de rotor en coordenadas dq. Por otra parte,
el modelo se expande con la ecuación dinámica del eje cero que, al ser ortogonal al plano
dq, no se ve afectada por la elección del ángulo de orientación.

Para completar el modelo dinámico de la máquina, se debe incluir el modelo mecánico
dado por:

dωm

dt
=

1

J
(Te − TL) (2.12)

Te =
3

2
pkr(Ψr × is) (2.13)

Donde ωm es la velocidad mecánica del rotor, relacionada con ωr mediante la expresión
ωr = pωm, donde p es el número de par de polos de la máquina. J representa el momento
de inercia del rotor y la carga. Te es el torque eléctrico producido por la máquina y TL es el
torque de carga mecánica aplicada al eje.

2.3. Estimador de flujo

Para implementar los controladores de velocidad y flujo en coordenadas de flujo de
rotor, necesitamos una manera de orientar las mediciones de corriente y actuaciones de
tensión respecto al flujo de rotor. Esto requiere del uso de un estimador de flujo de rotor en
coordenadas de estator. En este trabajo se considera la velocidad mecánica del rotor como
una variable medida, por lo que podemos usar el modelo de corriente de la ecuación (2.11)
para obtener el flujo de rotor en las coordenadas de rotor. Considerando la ecuación (2.11)
para ωk = ωr se obtiene la siguiente expresión:

dΨr

dt
=

Lm

τr
is −

1

τr
Ψr (2.14)
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10 CAṔıTULO 2. DISEÑO DEL LAZO DE CONTROL

Figura 2.2: Diagrama del estimador de flujo

Lo que resulta en una implementación sencilla, donde solo se requiere cambiar el marco
de referencia de las corrientes de estator, aplicar un filtro sobre ellas, y devolverlas al marco
de referencia original para obtener el flujo en coordenadas estacionarias, tal como muestra
la Figura 2.2. En la Figura 2.2 la rotación e−jθr a coordenadas de rotor corresponde a la
siguiente matriz:

e−jθr =

[
cos θr sin θr
− sin θr cos θr

]

2.4. Estimación de la frecuencia eléctrica

Cabe destacar que para la implementación del modelo predictivo que se discutirá en
detalle en el Caṕıtulo 3, se requiere de ωe, esto debido a que ωe aparece en el modelo dinámico
de ecuación (2.17). Esta estimación se logra por medio de la relación de deslizamiento de la
máquina, la cual es menos propensa a ruido. Esta relación es definida como:

ω∗
e = ωm + ω∗

sl, ωsl =
1

τr

i∗sq
i∗sd

(2.15)

Esta es una técnica clásica, t́ıpica de control vectorial indirecto [20, Cap 5.2.2]. El uso
de la velocidad de deslizamiento tiene como propósito reducir el ruido asociado a derivar la
velocidad eléctrica a partir del ángulo eléctrico, e imponer una velocidad eléctrica apropiada
a la velocidad del rotor para mantener la fuerza electromotriz requerida.

2.5. Controladores lineales

La formulación de MPC a desarrollar en este trabajo resuelve el problema de control de
corriente de la máquina, incluyendo la corriente iz, el cual consiste en generar los niveles
de tensión apropiados para generar una dinámica de corriente determinada. No obstante, se
requiere la referencia para estas corrientes para completar el lazo de control. Para generar
las referencias de corriente necesarias, se considera el uso de controladores PI, donde las
plantas asociadas corresponden a las ecuaciones (2.11) para id junto con (2.12) y (2.13)
para iq. La sintonización de estos controladores se detalla en el Caṕıtulo 5.

2.6. Modelo continuo en espacio estado

La formulación clásica del modelo de la máquina en orientado al flujo de rotor puede ser
obtenida a partir de las ecuaciones (2.9), (2.10) y (2.11) fijando θk = θe ⇒ ωk = ωe, el cual
se puede representar en variables de estado de la siguiente forma:
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x =


ids
iqs
izs
Ψd

r

u =

vdsvqs
vzs

y =

idsiqs
izs



A =



− 1

τσ
ωe 0

kr
σLsτr

−ωe − 1

τσ
0 −ωr

kr
σLs

0 0 −Rs

Lls
0

Lm

τr
0 0 − 1

τr


B =



1

σLs
0 0

0
1

σLs
0

0 0
1

Lls

01×3


C = [I3 03×1]

Esta representación de la máquina considera como estados las corrientes de estator is y
el flujo de rotor Ψr, como este esquema se orienta con Ψr la única componente del flujo que
es parte del modelo es Ψd

r . Este modelo es variante en el tiempo, pues las frecuencias ωr y
ωe dependen de la velocidad de la máquina, las cuales deben ser conocidas para tener un
modelo válido.

2.7. Reducción del modelo

El modelo presentado en las ecuaciones (2.9), (2.10) y (2.11) considera como variables
de estado la corriente de estator idqzs y el flujo de rotor Ψr. Sin embargo, para implementar
el control de corriente se propone reducir el modelo a implementar, considerando el flujo de
rotor como una perturbación medible en la planta, lo cual aproxima el modelo en espacio
estado a uno con los parámetros:

x =

idsiqs
izs

u =

vdsvqs
vzs

 d = Ψr y =

idsiqs
izs

 (2.16)

A =


− 1

τσ
ωe 0

−ωe − 1

τσ
0

0 0 −Rs

Lls

B =


1

σLs
0 0

0
1

σLs
0

0 0
1

Lls

Bp =


kr

σLsτr

−ωr
kr
σLs

0

 (2.17)

C = I3 D = 0 (2.18)

Donde es notable la ausencia de ez debido a que esta perturbación no es modelada. Este
hecho va a ser utilizado más adelante para probar el desempeño del controlador a entradas
no modeladas.

2.7.1. Modelo discreto en espacio estado

Para la implementación del controlador MPC, es necesario discretizar el modelo en es-
pacio estado en tiempo continúo obtenido, lo cual involucra calcular las matrices de estado
y entradas correspondientes utilizando el procedimiento:
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12 CAṔıTULO 2. DISEÑO DEL LAZO DE CONTROL

Ad = eATs (2.19)

Bd = A−1(Ad − I)B, detA ̸= 0 (2.20)

Donde Ts es el tiempo de muestreo de la discretización. El cálculo de Ad involucra el
cálculo de la exponencial de una matriz la cual, para una matriz diagonalizable M , puede ser
obtenida de manera cerrada como eM = PeDP−1, dado P−1MP = D donde D es diagonal.
Para A esto entrega un matriz Ad de la forma:

eATs = PeDTsP−1, P =

1 j 0
j 1 0
0 0 1

 , D =


− 1

τσ
+ jωk 0 0

0 − 1

τσ
− jωk 0

0 0 −Rs

Lls

 (2.21)

⇒ eATs =


e
−
Ts

τσ cos(Tsωe) e
−
Ts

τσ sin(Tsωe) 0

−e
−
Ts

τσ cos(Tsωe) e
−
Ts

τσ sin(Tsωe) 0

0 0 e
−

Rs

σLls
Ts


= Ad (2.22)

Los valores de D en (2.21) muestra que la matriz A es invertible, por lo que se puede
calcular por medio de una expresión cerrada Bd según lo que indica (2.20).

Bd = A−1(Ad − I)B (2.23)

⇒ Bd = KB, K = A−1(Ad − I) (2.24)

⇒ K =

 k1 k2 0
−k2 k1 0
0 0 k3

 (2.25)

k1 = τσ

(
1

1 + ω2
eτ

2
σ

− e−
Ts
τσ

cos(Tsωe + arctan(ωeτσ))√
1 + ω2

eτ
2
σ

)
(2.26)

k2 =
ωeτ

2
σ

1 + ω2
eτ

2
σ

− e−
Ts
τσ τσ

sin(Tsωe + arctan(ωeτσ))√
1 + ω2

eτ
2
σ

(2.27)

k3 =
Lls(1− e

−RsTs
Lls )

Rs
(2.28)

Las expresiones de k1 y k2 se consideran complejas de manejar, por lo que motivó la
exploración de métodos para su simplificación. Para esto, se consideró el siguiente método
de aproximación:
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ωe

(a) k1 para una frecuencia de muestreo de 1 kHz

ωe

(b) k1 para una frecuencia de muestreo de 10
kHz

ωe

(c) k2 para una frecuencia de muestreo de 1 kHz

ωe

(d) k2 para una frecuencia de muestreo de 10
kHz

Figura 2.3: Resultados de las aproximaciones para k1 y k2 a distintas frecuencias de
muestreo.

Observación. Dada f(x) y g(x) donde

ĺım
x→x0

f(x)

g(x)
= α

entonces αg(x) ≈ f(x) alrededor de x0.

Este resultado se utiliza frecuentemente f́ısica, por ejemplo, sin(x) ≈ x para valores
pequeños de x. El caso donde g(x) es un polinomio tal que k = 1 corresponde a la aproxi-
mación de Taylor de f(x). Aplicando la aproximación sobre k1 y k2 utilizando las funciones
Sinc(Tsωe) y ωe, respectivamente, se obtiene una aproximación alrededor del punto de ope-
ración ωe = 0, resultando en la expresión:
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14 CAṔıTULO 2. DISEÑO DEL LAZO DE CONTROL

ĺım
x→x0

f(x)

g(x)
= k (2.29)

⇒ ĺım
ωe→0

k1
Sinc(Tsωe)

= τσ

(
1− e−

T
τσ

)
(2.30)

⇒k1 ≈ τσ

(
1− e−

T
τσ

)
︸ ︷︷ ︸

α1

sinc(Tsωe) (2.31)

⇒ ĺım
ωe→0

k2
ωe

= e−
Ts
τσ

(
τσ

(
eTs/τσ − 1

)
− Ts

)
τσ (2.32)

⇒k2 ≈ e−
Ts
τσ

(
τσ

(
eTs/τσ − 1

)
− Ts

)
τσ︸ ︷︷ ︸

α2

ωe (2.33)

Para demostrar la calidad de la aproximación, se adelanta el uso de los parámetros de la
máquina a utilizar. Obteniendo los resultados de la Figura 2.3, donde se compara el resultado
de la aproximación contra el valor real sobre un rango frecuencias eléctricas hasta un décimo
de la frecuencia de muestreo usada, se ve que la aproximación sigue de manera cercana a la
función original, lo que refleja la buena calidad de la aproximación. Esto permite simplificar
el trato las funciones k1 y k2 a las expresiones α1sinc(Tsωe) y α2 ωe, donde α1 y α2 son
constantes del modelo.

2.8. Esquema del lazo de control a utilizar

Con todos los elementos definidos, el lazo de control del accionamiento propuesto puede
ser representado por la Figura 2.4. En cual tiene la estructura usual para el control de flujo
y velocidad dada por controladores lineales. Este esquema combina elementos del control
orientado a flujo directo e indirecto, ya que se utiliza un observador de flujo para orientar las
variables eléctricas del problema, pero incorpora un estimador de deslizamiento para fijar
la velocidad eléctrica a controlar. Lo más notable, es que donde usualmente se encuentra el
lazo de control de corriente existe en cambio el controlador MPC, controla y pone ĺımites
de manera simultánea sobre las corrientes y tensiones de la máquina.

Figura 2.4: Diagrama de bloques del controlador

DEPARTAMENTO DE ELECTRÓNICA
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Control predictivo basado en modelo (Model Predictive Control, o MPC) es una técnica
de control óptimo que plantea el controlador como un problema de optimización que incor-
pora información como el modelo de la planta a controlar y las restricciones asociadas al
sistema.

Generalmente, el planteamiento del problema considera el uso del modelo de la planta
y el estado medido para pronosticar la evolución de la planta sobre un horizonte finito.
La solución a este problema optimiza este pronóstico y entrega la entrada óptima de la
planta. Este proceso se repite en el siguiente instante de muestreo de la planta con nuevas
mediciones, considerando un desplazamiento en el horizonte de predicción, esto le entrega
el nombre de Control con Horizonte en Retroceso (Receding Horizon Control, o RHC).

Existen distintas maneras de clasificar las técnicas de MPC dependiendo de la formu-
lación del problema utilizada. Una de estas clasificaciones depende de la naturaleza del
conjunto de control utilizado en el sistema. En MPC de conjunto de control finito (Finite
Control Set MPC, o FCS), se tiene un número acotado de configuraciones posibles de en-
trada al sistema como, por ejemplo, los estados de conmutación de los semiconductores de
un convertidor. Mientras que en MPC de conjunto de control continuo (Continuous Control
Set, o CCS), la entrada al sistema tiene un rango continuo de valores posibles. Conside-
rando nuevamente el ejemplo de un convertidor, la entrada determinada por el controlador
de variable continua debe ser modulada para entregar los estados de conmutación de cada
semiconductor.
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Este trabajo considera la śıntesis de un controlador CCS-MPC basado en el modelo
discreto en espacio estado del Caṕıtulo 2, de la forma:

xk+1 = Axk +Buk (3.1)

yk = Cxk, (3.2)

donde xk ∈ Rn, uk ∈ Rm y yk ∈ Rp corresponden al vector de estados, entradas y mediciones
del sistema, respectivamente, en un instante k. Mientras que A ∈ Rn×n, B ∈ Rn×m y
C ∈ Rp×n corresponden a las matrices de estado, entrada y salida del sistema.

3.1. Formulación del problema de optimización

Un problema de optimización consiste en dos partes. Una función objetivo con la cual
optimizar un conjunto de variables, y un conjunto de restricciones que limiten estas variables.
En MPC la función objetivo corresponde a una función de costo la cual se desea minimizar,
la cual se deriva a partir del error de seguimiento de referencia definido por:

ek = rk − yk, (3.3)

donde ek ∈ Rp, rk ∈ Rp y yk ∈ Rp son el error de seguimiento de referencia, la referencia y
la salida del sistema, respectivamente. Se puede considerar, sin pérdida de generalidad, que
rk = 0 (i.e., referencia en el origen). Esto implica que el error de seguimiento se reduce a
ek = −yk, permitiendo definir una función de costo como:

Jk = yTk ℧yt, (3.4)

donde Jk es una función de costo cuadrática de la desviación del estado medido respecto al
punto de equilibrio, y ℧ ∈ Rp×p es una matriz diagonal del peso relativo de cada componente
del vector de salida en el costo. Sustituyendo la salida por la expresión (3.2) en la función
de costo se tiene:

Jk = xT
k CT℧C︸ ︷︷ ︸

Ω

xk. (3.5)

La matriz Ω ∈ Rn×n define los pesos ahora en términos del vector de estados. Análo-
gamente, actuar sobre una planta también puede tener un costo asociado, donde acciones
de control más grandes incurren en un costo mayor. Por lo que se incluye un término que
penaliza de manera similar la entrada al sistema, entregando:

Jk = xT
kΩxk + uT

k Γuk, (3.6)

donde Γ ∈ Rm×m es una matriz del peso relativo de cada componente del vector de entrada
en el costo. Esto define la función de costo Jk para un único instante de muestreo k. Sin
embargo, se desea considerar el costo asociado al horizonte de predicción, por lo que se
consideran los costos durante cada instante hasta un instante final N , llegando a:
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J(x0, . . . , xN , u0, . . . , uN−1) =

N−1∑
k=0

(
xT
kΩxk + uT

k Γuk

)
+ xT

NΩNxN (3.7)

La matriz ΩN ∈ Rn×n es el costo asociado al estado final del horizonte de predicción,
y para esta aplicación se selecciona como la solución de la ecuación de Riccati [21], la
cual entrega el costo óptimo para una versión del problema, la cual no tiene restricciones
y considera un horizonte de predicción infinito. De esta manera, se puede considerar el
problema de optimización en su forma más genérica como:

mı́n
ς

J(ς) =

N−1∑
k=0

(
xT
kΩxk + uT

k Γuk

)
+ xT

NΩNxN (3.8)

s.t. x0 = x̄

xk+1 = Axk +Buk, k = 0, . . . , N − 1

xmin ≤ xk ≤ xmax, k = 1, . . . , N

umin ≤ uk ≤ umax, k = 0, . . . , N − 1

ς = [x0, . . . , xN , u0, . . . , uN−1]

El problema (3.8) es un problema de programación cuadrática, donde el modelo de la
planta se trata como una restricción de igualdad, las restricciones sobre el estado y la ac-
tuación, y la medición del estado actual de la planta. El resultado del problema corresponde
al vector ς que contiene los valores óptimos calculados para el estado y la entrada sobre el
horizonte de predicción. De este resultado, solo se utiliza la primera acción de control u0,
descartando el resto de la información obtenida.

3.2. Seguimiento de referencia

Para introducir seguimiento a una referencia constante arbitraria al problema, se plantea
el problema como una transformación de coordenadas [21, Ch 1.5.1]. Donde se define el
conjunto de ecuaciones que se obtiene al aplicar la condición de estacionalidad al modelo
dinámico del sistema:

[
I −A −B
C 0

] [
x∞
u∞

]
=

[
0
yref

]
. (3.9)

Esto permite definir las variables de desviación:

x̃k = xk − x∞ (3.10)

ũk = uk − u∞, (3.11)

que satisface el modelo dinámico:

x̃k+1 = xk+1 − x∞ (3.12)

= Axk +Buk − (Ax∞ +Bu∞) (3.13)

x̃k+1 = Ax̃k +Bũk, (3.14)
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lo que implica que el modelo dinámico es el mismo en el nuevo sistema coordenado, i.e.,
llevar x̃ a 0 es equivalente a llevar x a x∞. Reescribir (3.8) en términos de las nuevas variables
solo implica reemplazar ς por ς̃ = [x̃0, . . . , x̃N , ũ0, . . . , ũN−1] y definir:

˜̄x = −(x̄− x∞) (3.15)

x̃min = xmin − x∞ (3.16)

x̃max = xmax − x∞ (3.17)

ũmin = xmin − u∞ (3.18)

ũmax = xmax − u∞ (3.19)

No obstante, para implementar el seguimiento a referencia constante para el modelo mos-
trado en la ecuación (2.17) se debe considerar el efecto del flujo como una perturbación en el
sistema. Esto fue planteado para el controlador propuesto a partir del modelo discretizado
de (2.17) como: [

I −A −B
C 0

] [
x∞
u∞

]
=

[
Bdd
yref

]
. (3.20)

Es importante notar que el sistema propuesto tiene una menor cantidad de perturbaciones
que variables medidas, lo que implica que existe una manera de compensar las perturbaciones
en estado estacionario. Para evitar problemas en el control de la corriente id que controla el
flujo de la máquina, se implementó la siguiente estrategia para el cálculo de vds∞:

vds∞ = Rσi
d − ωeLσi

q − kr
τr

(
Lmid∗

)
, (3.21)

donde id e iq son las corrientes medidas de la máquina, y id∗ es la referencia. Esta ecuación
corresponde a la componente d de (2.9) en estado estacionario y pretende reconciliar las
discrepancias entre el flujo en estado estacionario respecto al actual.

3.3. Definición del problema para el sistema de interés

Dada la formulación general del problema en (3.8), se puede definir el problema de
control en función del modelo dinámico deducido en el Caṕıtulo 2. Entregando el siguiente
problema:

mı́n
ς

idqzN

T
ΩN idqzN +

N−1∑
k=0

idqzk

T
Ωidqzk + vdqz

k

T
Γvdqz

k (3.22)

s.t.

idqz0 = īdqz (3.23)

idqzk+1 = Ad(ωe)i
dqz
k +Bd(ωe)v

dqz
k , k = 0, . . . , N − 1 (3.24)

izN = 0 (3.25)

idqzk ∈ X , k = 1, . . . , N (3.26)

vdqz
k ∈ V(ωe, θe), k = 0, . . . , N − 1 (3.27)

ς = [iT0 , . . . , i
T
N ,vT

0 , . . . ,v
T
N−1]

T , (3.28)
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donde idqzk , vdqz
k y īdqz son la corriente de estator, la tensión de estator, y la medición actual

de la corriente de estator en el eje dqz, respectivamente. Ω y Γ son los pesos asociados al
costo de la desviación de corriente y tensión en el problema y ΩN el costo final. Ad(ωe)
y Bd(ωe) son las matrices del sistema en espacio estado. X y V(ωe, θe) corresponden a los
politopos que definen las regiones factibles para la corriente y la tensión.

Note que Ad(ωe), Bd(ωe) y V(ωe, θe) dependen de la velocidad y el ángulo eléctricos. Por
lo que es necesario actualizar el problema en cada instante de muestreo con los valores ac-
tuales de cada variable. No obstante, la velocidad eléctrica es considerada constante durante
el horizonte de predicción para mantener la linealidad en el planteamiento del problema.

3.3.1. Restricciones politópicas

Las restricciones definidas por (3.26) y (3.27) son análogas a las restricciones de desigual-
dad del problema (3.8), donde primero se aplica una transformación lineal a los vectores

del problema (idqzk y vdqz
k ) antes de aplicar la saturación dada por los valores máximos y

mı́nimos permitidos.
Este planteamiento presenta un problema, si bien permite generar fácilmente politopos,

como es el caso en las restricciones de tensión en coordenadas abc, no puede generar otras
figuras, lo cual es necesario para plantear la restricción de corriente, definida por un ćırculo
en el plano dq.

3.3.1.1. Restricción de corriente

Como alternativa al planteamiento de un ćırculo como región factible para la corriente
en el plano dq, se plantea definir una caja limitada por la capacidad de torque disponible
en la máquina dado el flujo requerido para lograrla. Es decir, se prioriza la necesidad de
establecer el flujo de rotor para lograr el torque deseado, lo cual toma la siguiente forma:

−
√
max(0, i2max − (̄iq)2) ≤ idk ≤

√
max(0, i2max − (̄iq)2)

−
√

max(0, i2max − (ids)
2) ≤ iqk ≤

√
max(0, i2max − (ids)

2) (3.29)

−izmax ≤ izk ≤ izmax

Este planteamiento utiliza el hecho de que las corrientes en la máquina son continuas,
por lo que no se esperan grandes variaciones durante el horizonte de predicción. En la Figura
3.1 se muestra el lugar geométrico para la corriente máxima y para el caso de la activación
de la restricción de la corriente iq en el plano dq. El lugar geométrico que define la corriente
máxima soportada por la máquina corresponde al ćırculo, mientras que el rectángulo pun-
teado corresponde a los ĺımites descritos en (3.29). En general, los ĺımites de la restricción
propuesta están acotados superiormente por el circulo y al actuar la saturación el rectángu-
lo inscribe al ćırculo. Lo que permite mantener el control de corriente es que, al entrar en
estado de saturación, la prioridad en la corriente id va a contraer verticalmente los márge-
nes del rectángulo, disminuyendo la corriente iq y permitiendo que la corriente id llegue la
referencia.

3.3.1.2. Restricción de tensión

Para plantear las restricciones de tensión, se considera que el enlace DC provisto por los
inversores imponen una limitación natural en el sistema de coordenadas abc, lo que motiva
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Figura 3.1: Lugar geométrico de las restricciones de corriente en el plano dq.

a transformar el vector de tensión entre sistemas coordenados. Esto se logra mediante la
transformada inversa de Park, la cual depende del ángulo eléctrico en ese instante de tiempo.
Esto impone que la transformación lineal sea reformulada en cada instante de muestreo con
el valor estimado del ángulo.

Adicionalmente, como el ángulo eléctrico va a divergir conforme se pronostican variables
a lo largo del horizonte de predicción, se utiliza la velocidad eléctrica para disminuir esta
discrepancia.

Esto entrega un planteamiento para la restricción de tensión dada por:

− vabcmax ≤ T
dqz→abc

vdqzk ≤ vabcmax (3.30)

T
dqz→abc

=

 cos(θe + kωeTs) sin(θe + kωeTs) 1
cos(θe + kωeTs − 2π

3 ) sin(θe + kωeTs − 2π
3 ) 1

cos(θe + kωeTs +
2π
3 ) sin(θe + kωeTs +

2π
3 ) 1

 (3.31)

3.4. Ajuste de pesos del controlador MPC

El desempeño del controlador MPC es gobernado por los pesos Ω, ΩN y Γ de la función
de costo definida en (3.7). El valor de cada uno de estos parámetros afecta caracteŕısticas del
lazo como el error de seguimiento de la referencia en estado estacionario, agresividad en las
entradas de la planta, y tiempo de respuesta para cambios de referencia. El proceso de selec-
ción de pesos t́ıpicamente involucra el uso de distintas reglas generales donde el diseñador
debe supervisar la calidad de la respuesta obtenida para realizar los ajustes pertinentes.

Una de estas reglas generales es la regla de Bryson, la cual sugiere elegir los pesos de la
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función de costo bajo el siguiente criterio.

Ωii =
1

máximo error aceptable para x2
i

(3.32)

Γii =
1

máximo error aceptable para u2
i

(3.33)

No obstante, la Regla de Bryson solo es considerada un punto de partida para el proce-
dimiento de selección de pesos del controlador.

Para seleccionar los costos a utilizar, se adelantan utilizaron los parámetros de la máquina
presentados en el Apéndice A, los cuales son requeridos para plantear el controlador y
dimensionar valores apropiados para los errores aceptables en los estados y la actuación.
Adicionalmente, se utiliza una simulación dinámica del sistema propuesto en MATLAB, la
cual resuelve el problema de programación cuadrática por medio del solver quadprog().

Tabla 3.1: Errores iniciales considerados para la selección de pesos en el controlador MPC

id/A iq/A iz/A va/V vb/V vc/V
Magnitud 4,678 5,6 2 ±311 ±311 ±311

Error aceptable inicial 0,1 0,1 0,1 1 1 1

En la Tabla 3.1 se muestran las magnitudes máximas consideradas para cada variable
en el problema, junto con los errores a utilizar en el criterio definido en (3.32) y (3.33). En
primera instancia se enfatiza el análisis de la respuesta del controlador al seguimiento de los
estados id e iq, difiriendo la sintonización de la respuesta de iz al correcto seguimiento de id
e iq. Utilizando los valores de la Tabla 3.1, se utilizan los pesos:

Ω =

100 100
100

 Γ =

1 1
1

 (3.34)

Mientras que ΩN se calcula por medio del comando idare() incluido en MATLAB, el
cual calcula la solución a la ecuación de Riccati en tiempo discreto.

Con los valores de Ω, ΩN y Γ definidos, se obtienen los siguientes resultados para el
controlador MPC planteado:
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Figura 3.2: Prueba de seguimiento de referencia para las corrientes id e iq con los pesos
propuestos.

La Figura 3.2 muestra errores de seguimiento significativos en las corrientes id e iq. Esto
indica que los pesos para estos estados deben ser aumentados. Para corregir el error de
seguimiento de ambos estados, se disminuye a un error admisible de 0,005 A para id y de
0,025 A para iq, lo que implica un nuevo valor de Ω de:

Ω =

40000 1600
100

 (3.35)

Al realizar la misma prueba de la Figura 3.2, se obtienen los resultados de la Figura 3.3,
la cual muestra un seguimiento aceptable de las referencias de corriente id e iq, por lo que
se seleccionan los pesos propuestos para esos estados. Lo que deja solo la sintonización del
peso para iz para finalizar el planteamiento del problema.
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(b) Seguimiento de la corriente iq

Figura 3.3: Prueba de seguimiento de referencia para las corrientes id e iq con los pesos
corregidos.
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Se desea que la corriente de secuencia cero iz sea cero, por lo que la calidad de los
resultados obtenidos va a estar determinada por la magnitud de iz obtenida durante la
prueba. Se muestra en la Figura 3.4 la respuesta obtenida en iz para distintos valores de
error admisible.
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(b) Máximo error admisible: 0,01
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(c) Máximo error admisible: 0,001
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(d) Máximo error admisible: 0,0001

Figura 3.4: Respuesta dinámica de iz para distintos valores de máximo error admisible.

La Figura 3.4 muestra que la calidad del control de la corriente de secuencia cero mejora
conforme se disminuye el error admisible, i.e., se aumenta el valor del peso Ω asociado a ese
estado. No obstante, este aumento tiene un ĺımite donde se deja tener una mejora apreciable
en la disminución de la corriente iz, ilustrado en las Figuras 3.4c y 3.4d.

Esto nos deja con la selección final para los pesos de la función de costo del controlador
MPC con los valores:

Ω =

40000 1600
1000000

 Γ =

1 1
1

 (3.36)

Con esto concluye la sintonización del controlador MPC para la máquina de inducción
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de devanado abierto. En el Caṕıtulo 5 se presentan resultados de pruebas ilustrativas de
esta estrategia de control.
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Caṕıtulo 4

SELECCIÓN DE PARÁMETROS
Y ANÁLISIS DE ESTABILIDAD

DE OSQP

4.1. Introducción

Para materializar el controlador de MPC planteado, es necesario contar con una manera
de obtener la ley de control dictada por el problema de programación cuadrática en cada
instante de muestreo. Con este fin, se propone un sistema de MPC impĺıcito, donde se re-
suelve el problema QP de manera numérica en cada instante de muestreo.

Para resolver el problema QP se escogió el solver Operator Splitting Quadratic Program
(OSQP), un solver de primer orden basado en el método de dirección alterna de multiplica-
dores (ADMM) que hereda sus propiedades de bajo costo computacional y warm start. Esta
última es la cual es la capacidad de entregar al solver valores iniciales cercanos al óptimo
para disminuir el número de iteraciones requeridas. Este abordaje es apto para problemas
de control donde se puede presumir que la solución anterior es lo suficientemente cercana a
la requerida en el instante actual.

El Algoritmo 1 resume el procedimiento numérico utilizado por OSQP, donde P es
la matriz que define el funcional de costo cuadrático del problema QP, y A contiene las
restricciones asociadas al problema QP. Estas matrices conforman la matriz de KKT del
sistema, la cual es definida como:

K =

[
P + σI AT

A −ρ−1I

]
(4.1)

En este caṕıtulo se estudiará cómo condicionar la matriz de KKT y seleccionar los
parámetros de OSQP para reducir el número de iteraciones requeridas por la libreŕıa para
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utilizarla en aplicaciones de MPC.

Algoritmo 1 Algoritmo ADMM de OSQP

Entrada: Dado x0, y0, z0 y ρ > 0, σ > 0, α ∈ (0, 2)
1: Repetir

2: Resolver

[
P + σI AT

A −ρ−1I

] [
xk+1

νk+1

]
=

[
σxk − q

zk − ρ−1yk

]
3: z̃k+1 ← zk + ρ−1(νk+1 − yk)
4: xk+1 ← αx̃k+1 + (1− α)xk

5: zk+1 ← Π(αz̃k+1 + (1− α)zk + ρ−1yk)
6: yk+1 ← yk + ρ(αz̃k+1 + (1− α)zk − zk+1)
7: Hasta Criterio de parada.

4.1.1. Parámetros de OSQP

OSQP es un paquete de optimización numérica con una lista de parámetros. Los cuales
pueden ser clasificados como:

Parámetros del algoritmo numérico: Estos son propios del planteamiento numérico del
Algoritmo 1. Estos corresponden a:

• σ: Corresponde a un término de regularización utilizado por OSQP cuando la
matriz de costos P no es lo suficientemente definida positiva. Incrementar su va-
lor introduce una desviación del problema original que aumenta la magnitud de
los valores propios de P y vuelve el problema mejor condicionado. Más adelante
se mostrará cómo aumentar el valor de σ no afecta la convergencia de una ma-
nera significativa hasta que la desviación es considerable respecto a los valores
originales de P.

• α: Es un factor de aceleración utilizado en métodos numéricos para acelerar
la convergencia de un algoritmo. El mismo método es utilizado en estudios de
flujo de potencia donde métodos numéricos como Gauss–Seidel convergen muy
lentamente comparados con otros métodos. En ambos casos la recomendación
t́ıpica es un valor de α entre 1.5 y 1.8, con el valor por defecto fijo en 1.6. En
las siguientes secciones se mostrará cómo este valor puede ser mejorado para el
problema en cuestión.

• ρ: Es el paso de avance del algoritmo. Es el parámetro más importante y el
cálculo de su valor óptimo, aśı como el de los parámetros anteriores, sigue siendo
un problema abierto para el cual se han propuesto varias heuŕısticas, ver por
ejemplo [22]. Para encontrar el valor de ρ adecuado para el problema dado, se
procedió a realizar una búsqueda de fuerza bruta explorada en detalle en la sección
4.3. Es importante mencionar que en la matriz de KKT, ρ no corresponde a un
valor escalar, sino que a una matriz diagonal, donde cada elemento en la diagonal
está asociado a una restricción. No obstante, el parámetro de ρ requerido por
OSQP es un escalar, el cual es ponderado internamente dependiendo del tipo
de restricción definida en el problema. En adelante se utiliza ρ̄ para indicar el
parámetro escalar entregado al programa y ρ la matriz encontrada en la matriz
de KKT.
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Criterios de término: Corresponden a parámetros que fijan la condiciones bajo las
cuales OSQP deja de realizar iteraciones. Como el número máximo de iteraciones, las
tolerancias del problema y con qué frecuencia verificar el estado de la solución. Estos se
eligieron obviar ya que ADMM tiene la propiedad de que el resultado de una iteración
dada es más convergente que el de la iteración anterior si no se cambia el problema
(en particular, si se deja el valor de ρ̄ fijo.

Configuraciones de cálculo: Esto cubre tres aspectos de OSQP. Primero, la capacidad
de proveer una libreŕıa de álgebra lineal para resolver el sistema lineal del Algoritmo
1. Sin embargo, en este trabajo se usó la libreŕıa QDLDL, incluida en OSQP. Por otra
parte, la configuración también incluye la opción de usar warm start y la opción de
usar el procedimiento de escalado de datos. Más adelante en el caṕıtulo se estudia el
uso de warm start y el procedimiento de escalado del problema.

Configuraciones de precisión y convergencia: OSQP tiene un procedimiento para pulir
la solución obtenida, mediante la inferencia de las restricciones activas dada la solución
de media precisión obtenida [17]. Además, también tiene un procedimiento para ajustar
el valor de ρ̄ si detecta que la solución no está convergiendo de manera apropiada con
el valor actual. Este procedimiento requiere volver a factorizar la matriz de KKT
del Algoritmo 1, lo cual puede no ser deseable o incluso factible para aplicaciones de
control en tiempo real. Más aún, si se plantea un problema donde la matriz de KKT
es de coeficientes constantes, la factorización podŕıa a ser hecha fuera de ĺınea con la
con la consecuente aceleración del cómputo asociado. En la aplicación considerada en
este trabajo, este requerimiento no se satisface, existiendo cambios en la matriz A,
y la factorización de la matriz de KKT se realiza en cada instante de muestreo. Sin
embargo, no se consideran cambios en ρ̄.

Criterios misceláneos: Se encapsulan aqúı la capacidad de OSQP de reportar infor-
mación de su funcionamiento y establecer un ĺımite de tiempo, cuya funcionalidad
debe ser desarrollada en caso de no estar disponible en la plataforma objetivo. Esta
caracteŕıstica de OSQP no se utilizó en la implementación embebida propuesta.

4.2. Estabilidad numérica

Una consideración importante al momento de implementar solvers para MPC, es que
frecuentemente se utilizan métodos que no presentan una solución algebraica al problema de
optimización, es decir, métodos numéricos. Esto amerita una discusión de análisis numérico
para acondicionar el algoritmo y garantizar una solución válida. Para el interés de este
trabajo, se consideran dos aspectos de OSQP que afectan la convergencia y tiempo del
algoritmo:

La estabilidad de la descomposición de la matriz de KKT para la resolución del sistema[
P + σI AT

A −ρ−1I

] [
xk+1

νk+1

]
=

[
σxk − q

zk − ρ−1yk

]
(4.2)

presentado en el Algoritmo 1

La selección de los parámetros óptimos para ρ̄, σ y α
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4.2.1. Estabilidad de matrices cuasidefinida

Para resolver el sistema Ax = b de la ecuación (4.2) se busca encontrar una descomposi-
ción triangular de la forma LDLT [23, Cap. 4.2.7] donde L es una matriz triangular inferior
y D es una matriz diagonal. De esta forma el sistema puede ser resuelto por sustitución
(forward and back substitution [23, Cap. 3.1]) de las matrices generadas, pero la estabilidad
de los resultados generados por este método está sujeta a condiciones dadas por la matriz
de entrada.

En primera instancia se considera la estructura de la matriz, si bien la descomposición
LDLT (y Cholesky) existe para cualquier matriz definida positiva. La matriz de KKT dada
por (4.1) tiene una estructura dada por:

K =

[
H AT

A −G

]
(4.3)

Donde K corresponde a una matriz simétrica cuasidefinida (Symmetric Quasi-Definite,
o SQD), si y solo si, H y G son matrices simétricas definidas positiva.

Esta estructura confiere un par de propiedades al problema. Primero, de [24] se sabe
que la descomposición ΠKΠT = LDLT existe para cualquier permutación simétrica Π, esta
garant́ıa es de interés ya que además introduce el concepto de permutación, una operación
para reordenar las filas y columnas de una matriz que se suele hacer con uno de dos fines, ya
sea aumentar la estabilidad numérica de la factorización o preservar el factor de dispersión
de la matriz (sparsity) del problema. Es de nuestro interés obtener la segunda propiedad
para aśı realizar menos operaciones.

La otra propiedad, observada por [25] es una métrica para determinar la estabilidad
numérica de la descomposición, ya que la métrica usual del número de condición espectral
κ2(K) = ||K||2||K−1||2 no es suficiente para caracterizar la estabilidad de una descomposi-
ción LDLT . En [25] se muestra que la factorización ΠKΠT = LDLT es estable para toda
permutación Π si θ(K) no es muy grande, donde:

θ(K) :=

(
||A||2

max{||G||2, ||H||2}

)2

max{κ2(G), κ2(H)} (4.4)

Dicho de otra forma:

||A||2 no sea muy grande relativo a ||G||2 y ||H||2

G y H no deben ser matrices muy mal condicionadas (κ2(G) y κ2(H) pequeños)

Este resultado nos permite estudiar la convergencia de (4.2) en función de los bloques que
componen la matriz de KKT. Para un sistema bien condicionado (i.e., ||A||2, ||H||2, ||H||−1

2

cercanos a 1) el factor limitante va a ser las condiciones impuestas por el término G de (4.3),
que según la definición de (4.2) corresponde al término −ρ−1I. Esto implica que, dadas una
matriz de costo P y una matriz de restricciones A bien condicionadas, el factor limitante en
la convergencia a la solución del sistema lineal (4.2) está dado por la selección de ρ̄, ya que
distintos valores de ρ̄ van a alterar el número de condición κ2(−ρ−1I).

Para ilustrar cómo el valor de ρ̄ altera el número de condición de la componenteG de (4.3)
se generó la Figura 4.1. En esta figura se muestra el número de condición correspondiente a
ρ−1I, el cual fue generado de la misma manera que OSQP documenta.
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Figura 4.1: Ejemplo de κ2(ρ
−1I) para distintos valores de ρ̄ con 15 restricciones de igualdad

y 15 restricciones de desigualdad

En la Figura 4.1 se observa un valor de ρ̄ donde el número de condición es mı́nimo, y
que el número de condición de ρ−1I empeora al alejarse de este valor cŕıtico. El mı́nimo
mostrado en la figura indica que existe un rango de ρ̄ para el cual la matriz de KKT está
bien condicionada, fuera del cual existirán problemas numéricos.

La ubicación del mı́nimo para κ2(−ρ−1I) en ρ̄ = 0,001 se debe a como fue definido ρ
en OSQP. En el contexto del Algoritmo 1, el parámetro ρ corresponde al paso de avance
del algoritmo asociado a cada restricción. Los autores de OSQP [17] plantean que si se
supieran las restricciones activas del problema QP, este podŕıa ser resuelto directamente de
manera algebraica, lo que equivaldŕıa a fijar ρi =∞ para restricciones activas y ρi = 0 para
restricciones inactivas. Como no se sabe a priori cuáles restricciones van a estar activas o
no, OSQP definió la siguiente heuŕıstica:

ρ = diag(ρ1, ..., ρm), ρi =

{
ρ̄ para restricciones de desigualdad

103ρ̄ para restricciones de igualdad
(4.5)

Dada la definición en (4.5), el aumentar ρ̄ en un factor de 103 para las restricciones de
igualdad desplazó el mı́nimo del número de condición de ρ−1I, y si bien la Figura 4.1 se
realizó con una cantidad arbitraria de restricciones de igualdad y desigualdad, esto no afecta
el resultado mostrado.

Tener en cuenta la información de la Figura 4.1 es útil al momento de buscar valores de
ρ̄, y sirve como punto de referencia para el número de condición deseado del problema. No
obstante, esta información no es prescriptiva, ya que debe ser considerada en referencia al
error numérico dado por la representación usada y al comportamiento de ρ̄ en la convergencia
del Algoritmo 1 en su totalidad.

Esto nos deja con el problema de garantizar un sistema bien condicionado, lo que corres-
ponde a plantear los datos del problema de manera que ||A||2, ||P ||2, ||P ||−1

2 sean cercanos a
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1. Problemas de MPC en particular son sensibles a plantear problemas mal condicionados,
debido a que la matriz de costo P puede contener valores muy grandes que empeoran su
número de condición. Para el siguiente análisis, es conveniente definir la siguiente matriz
con los datos del problema:

M =

[
P AT

A 0

]
(4.6)

Para lidiar con problemas mal escalados, OSQP utiliza como base un procedimiento de
escalado simétrico llamado equilibración de Ruiz [26], que tiene como objetivo igualar las
norma ℓp de la matriz de M . En problemas QP que consideran un término de costo lineal,
OSQP pondera sus efectos en el escalado. No obstante, el problema bajo estudio en este
trabajo considera solo el caso donde el problema QP no tiene un costo lineal asociado, como
es usualmente el caso en problemas MPC.

En contextos donde la capacidad de cómputo es limitada, el uso de este procedimiento
puede resultar demasiado costoso. En la Figura 4.2 se muestra el tiempo de ejecución de
OSQP en la plataforma MicroLabBox de dSPACE para el problema QP bajo estudio,
considerando un horizonte de predicción N = 3. Para determinar el efecto del equilibrado
de Ruiz en el costo computacional, se fijó el número de iteraciones de ADMM, y se varió
el número de rondas de equilibrado. Lo que se obtiene es una relación casi lineal entre el
tiempo de ejecución y el número de rondas de equilibrado, donde cada ronda incurre en un
costo de aproximadamente 14.7 µs.
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Número de iteraciones de Equilibrado de Ruiz

Figura 4.2: Tiempo de ejecución del algoritmo de control para el problema dado en la
plataforma dSPACE

El tiempo utilizado en el equilibrado se puede convertir en una fracción significativa del
tiempo de ejecución del proceso de optimización. Es por este motivo que OSQP elige un
valor conservador de solo 10 rondas para realizar el equilibrado de la matriz del problema.
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No obstante, 10 rondas de equilibrado en esta plataforma de control corresponden a 147 µs,
lo que limita severamente la tasa de muestreo efectiva del sistema. Por ejemplo, una tasa de
muestreo de 100 µs, correspondiente a una frecuencia de 10 kHz, no seŕıa alcanzable.

Para lidiar con los problemas de estabilidad numérica, es deseable hacerlo en una manera
que no desperdicie recursos computacionales de manera innecesaria. Considere la manera
en la que el proceso de escalado se integra durante el uso de OSQP, la cual consiste en los
siguientes pasos:

1. Considere el problema

min
1

2
xTPx+ qTx

s.a. l ≤ Ax ≤ u

2. Utilice una matriz S diagonal tal que S minimice el número de condición del producto
SMS, definidas como

S =

[
D 0
0 E

]
,M =

[
P AT

A 0

]

3. Entregue a OSQP el siguiente problema

min
1

2
x̄T P̄ x̄+ q̄T x̄

s.a. l̄ ≤ Āx̄ ≤ ū

donde x̄ = D−1x, P̄ = cDPD, q̄ = cDq, Ā = EAD, l̄ = El, ū = Eu, y la variable
dual ȳ = cE−1y.

4. Después de obtener una solución del problema escalado, revertir el escalado de las
variables x = Dx̄ e y = 1

cEȳ

OSQP realiza estos pasos de manera automática, utilizando la equilibración de Ruiz para
obtener la matriz S en el paso 2. Para evitar el costo del proceso de equilibrado, es deseable
conocer a priori una matriz S que escale adecuadamente el problema. Dada una matriz S,
se pueden escalar manualmente los datos del problema como indica el paso 3. Realizar el
escalado de datos de manera externa también involucra escalar las variables del proceso de
warm start si es que se va a utilizar, y revertir el escalado de las variables una vez que se
tenga la solución al problema de optimización equivalente.

Esto solo deja la selección de la matriz diagonal S, y en consecuencia de sus componentes
D y E como problema a resolver. Por medio de inspección de las soluciones dadas por el
proceso de equilibrado de Ruiz y verificando los criterios dados en (4.4), en este trabajo se
propone utilizar matrices fijas adaptadas a la formulación del problema MPC de interés que
funcionan de manera adecuada para fines de control sin la necesidad de realizar un proceso
iterativo. Estas matrices fueron definidas como:
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D = diag

( N︷ ︸︸ ︷
1√
c ∗ Ω

, . . . ,
1√
c ∗ Ω

,
1√

c ∗ ΩN

,

N︷ ︸︸ ︷
1√
Γ
, . . . ,

1√
Γ

)

E = diag
( N+1︷ ︸︸ ︷√

c ∗ Ω, . . . ,
√
c ∗ Ω,

√
c ∗ ΩNz,

N−1︷ ︸︸ ︷√
c ∗ Ω, . . . ,

√
c ∗ Ω,

√
c ∗ ΩNdq,

N︷ ︸︸ ︷√
Γ, . . . ,

√
Γ
)

Note que como D y E sólo dependen de los pesos del MPC, estos son conocidos durante
la ejecución del algoritmo. El orden de los términos de la matriz E depende del orden de
las restricciones. El parámetro c existe para regular el peso de las variables de actuación
respecto a las de estado. Se comparó el número de iteraciones del método incluido en OSQP
contra el propuesto para fijar un valor de c que aproxima los resultados obtenidos con la
equilibración de Ruiz, obteniendo aśı el siguiente gráfico para un valor de c = 0,25.
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Figura 4.3: Número de iteraciones requerido para una precisión arbitraria del algoritmo de
control.

La Figura 4.3 muestra que se obtienen desempeños similares en ambos casos con la
equilibración de Ruiz y el método heuŕıstico propuesto, con la excepción notable del periodo
después de 1.1 segundos, donde se obtiene una mayor consistencia en el número de iteraciones
requeridas para alcanzar la misma precisión de resultado con el método propuesto. En ambas
pruebas se utilizó un ĺımite en el número de iteraciones de ADMM de 25, determinado
heuŕısticamente.

4.3. Selección de parámetros

Para encontrar los parámetros de α y ρ̄ apropiados para el problema, se realizó una
búsqueda multiparamétrica, donde el sistema a controlar fue simulado utilizando OSQP con
distintos valores de α y ρ̄, basado en el planteamiento de MPC del Caṕıtulo 3, el ajuste
de warm start se encuentra activado, se fija el ĺımite de iteraciones en 25, y se asignan 100
rondas de equilibrado de datos. La simulación dinámica considera distintos reǵımenes de
operación, donde hay distintos tipos de restricciones activas, como lo seŕıa en la realidad.
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Como métrica de desempeño para este par de parámetros, se utiliza la razón entre la
cantidad de veces que OSQP agotó las 25 iteraciones asignadas para resolver el problema
respecto al total de invocaciones. Un valor de 0 significa que, durante el transcurso de la
simulación, OSQP nunca requirió utilizar el máximo de iteraciones para lograr la precisión
deseada, mientras que un valor de 1 significa que siempre agotó la cantidad de iteraciones
disponibles para resolver el problema, llegando a una solución subóptima e imprecisa.

Tabla 4.1: Razón de agotamiento de tiempo

ρ̄ N° de agotamientos / Invocaciones

1× 10−4 0.7593 0.7455 0.7358 0.7276 0.9877

2× 10−4 0.6988 0.6759 0.6522 0.6158 0.9185

5× 10−4 0.5344 0.4985 0.4894 0.4808 0.8588

1× 10−3 0.4752 0.4655 0.4578 0.4570 0.9022

2× 10−3 0.4382 0.4348 0.4327 0.4398 0.9545

5× 10−3 0.4181 0.4043 0.3773 0.3784 0.9793

1× 10−2 0.3280 0.3114 0.3018 0.3357 0.9893

2× 10−2 0.2857 0.2750 0.2504 0.3072 0.9943

5× 10−2 0.0605 0.0427 0.0416 0.3803 0.9982

1× 10−1 0.0383 0.0363 0.0342 0.5543 0.9987

2× 10−1 0.0283 0.0261 0.0240 0.7226 0.9995

5× 10−1 0.0145 0.0107 0.0110 0.9064 0.9996

1× 100 0.0473 0.0294 0.0175 0.9553 0.9999

2× 100 0.3536 0.2179 0.0814 0.9780 0.9999

5× 100 0.6107 0.5096 0.2093 0.9920 0.9999
1.1 1.3 1.5 1.7 1.9 α

De la Tabla 4.1 se obtiene que para el valor de ρ̄ = 5∗10−1 y α = 1,3, OSQP tiene la menor
incidencia de veces en las cuales agotó el número de iteraciones máximas de ADMM que teńıa
asignado para el cálculo del valor óptimo del problema. Sin embargo, se puede inspeccionar
de manera fina en la zona de interés donde existe un mejor desempeño, obteniendo la Tabla
4.2 donde los valores de ρ̄ = 0,6 y α = 1,4 entregan el mejor resultado, y son los valores que
se utilizarán en adelante.

Tabla 4.2: Razón de agotamiento de tiempo

ρ̄ N° de agotamientos / Invocaciones

2× 10−1 0.0312 0.0307 0.0283 0.0273 0.0261 0.0248 0.0240 0.0519 0.7226

3× 10−1 0.0264 0.0240 0.0223 0.0203 0.0194 0.0179 0.0161 0.0697 0.8083

4× 10−1 0.0229 0.0201 0.0176 0.0155 0.0142 0.0120 0.0125 0.0975 0.8781

5× 10−1 0.0211 0.0175 0.0145 0.0122 0.0107 0.0103 0.0110 0.1203 0.9064

6× 10−1 0.0223 0.0172 0.0144 0.0117 0.0103 0.0091 0.0104 0.1449 0.9227

7× 10−1 0.0386 0.0231 0.0153 0.0121 0.0102 0.0098 0.0112 0.1686 0.9356

8× 10−1 0.0506 0.0366 0.0247 0.0156 0.0127 0.0107 0.0129 0.1909 0.9439

9× 10−1 0.0621 0.0465 0.0372 0.0271 0.0166 0.0129 0.0143 0.2121 0.9504

1× 100 0.1055 0.0632 0.0473 0.0420 0.0294 0.0185 0.0175 0.2326 0.9553
0.9 1.0 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.6 1.7 α

UNIVERSIDAD TÉCNICA FEDERICO SANTA MAŔIA
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4.3.1. Selección de σ

Como se estudió en la sección anterior, la existencia y calidad de la factorización del
sistema lineal del Algoritmo 1 depende que la matriz tenga la estructura de matriz cuaside-
finida, para ello es necesario que la matriz dada por la expresión P+σI sea definida positiva.
En la práctica, es posible que P sea una matriz semidefinida positiva, por lo que σ existe
para reforzar los elementos de la diagonal y forzar a que la suma resulte definida-positiva.
Esto efectivamente introduce un cambio respecto al problema planteado originalmente, por
lo que al aumentar σ se podŕıa generar una pérdida en el desempeño del solver.

La Figura 4.4 muestra el número de iteraciones promedio requerido durante la simulación
utilizada anteriormente para encontrar ρ̄ y α, esta figura es ilustrativa de cómo distintos
valores de σ afectan la capacidad de convergencia de OSQP para el problema bajo estudio.
En la Figura 4.4 se muestra como valores bajos de σ no tienen mayor impacto en la tasa de
convergencia del algoritmo. Sin embargo, cuando σ crece a un valor cŕıtico empieza a subir
el número de iteraciones requeridas durante la simulación. Además, se ve afectada la calidad
del control, como muestra la Figura 4.5, la cual adelanta resultados de corriente ante una
maniobra espećıfica y que se discutirán mejor en caṕıtulos siguientes, pero se incluyen para
ilustrar el poco efecto de σ.
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Figura 4.4: Número de iteraciones promedio requeridas durante una simulación dinámica
bajo distintos valores de σ

Se puede observar en la Figura 4.5 b) la presencia de oscilaciones en las corrientes id e
iq que no están presentes en la Figura 4.5 a). Este comportamiento coincide con el aumento
en el número de iteraciones mostrado en la Figura 4.4 para σ = 0,2, y empeora para valores
mayores de σ.
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Figura 4.5: Respuestas de corrientes de estator para distintos valores de σ.

Por este motivo, el ajuste de σ solo debe ser utilizado en matrices de costo que estén
cercanas a ser (o sean) semidefinidas positivas para forzar problemas definidos positivos. En
caso contrario, cuando la matriz de costo P es suficientemente definida positiva, es deseable
disminuir σ a un valor lo suficientemente bajo para no influir negativamente en la calidad
de los resultados.
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Caṕıtulo 5

VALIDACIÓN DEL
CONTROLADOR

Para validar el esquema de control propuesto, se plantea el controlador con parámetros
reales de una máquina de inducción existente y se implementa el controlador junto con un
modelo dinámico de la máquina en Simulink/MATLAB. Para las pruebas se considera
un horizonte de predicción de N = 3 y una tasa de muestreo de 10 kHz, estos parámetros
corresponden a los utilizados en la publicación asociada a este trabajo [18].

En primera instancia, se utiliza quadprog como solver del problema MPC, esto permite
verificar los fundamentos del controlador y que la sintonización de parámetros escogida es
capaz de obtener un desempeño dinámico adecuado para el control de las corrientes.

Con el controlador validado, se verifica que el sistema opera de manera similar al reem-
plazar el solver utilizado a OSQP. También se comparan tiempos de ejecución de ambos
solvers en MATLAB y se muestran el número de iteraciones requeridas por OSQP durante
la simulación.

Con el objetivo de generar un controlador realizable en la práctica, se estudia la respuesta
de dinámica obtenida por el sistema al restringir los parámetros de control asociados al
horizonte de predicción y la tasa de muestreo.

Finalmente, se implementa el controlador con parámetros reducidos en la plataforma de
control de tiempo real MicroLabBox de dSpace. Para validar la equivalencia del contro-
lador realizado en la plataforma respecto a la implementación de referencia, se simula la
máquina en la plataforma de control, obteniendo resultados dinámicos del controlador, y
tiempos de ejecución para el algoritmo propuesto en la plataforma objetivo.

5.1. Modelado del sistema

Se definen los elementos asociados al diagrama de bloques del controlador de la Figura
2.4, los cuales están determinados por la máquina a utilizar. Las simulaciones consideran
una máquina de inducción de 3 HP como modelo experimental de la planta a utilizar, cuyos
datos de placa están indicados en la Tabla 5.1.
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Tabla 5.1: Parámetros de placa de la máquina

Parámetro Śımbolo Valor
Potencia Pnom 2.2kW

Eficiencia a 50 Hz η 81%
Cos(ϕ) a 50 Hz cosϕ 0.80

Velocidad nnom 1410 rpm
Tensión en ∆ V∆ 220 V
Corriente en ∆ I∆ 8.91 A
Tensión en Y VY 380 V
Corriente en Y IY 5.16 A

De la Tabla 5.1 se derivan los valores de saturación para las variables eléctricas. Se
considera la tensión máxima como la tensión en delta de 220V y la corriente máxima la
corriente en estrella de 5.16A. Para propósitos de control, se añade un margen de 10% al
ĺımite de corriente utilizado en el controlador MPC.

En la Tabla 5.2 se muestran los parámetros de la máquina a utilizar en el modelo de
simulación.

Tabla 5.2: Parámetros de simulación de la máquina

Parámetro Śımbolo Valor
Resistencia Estator Rs 2.847 Ω

Inductancia de dispersión de Estator Lls 9.120 mH
Resistencia de Rotor R′

r 1.969 Ω
Inductancia de dispersión de Rotor Llr 13.68 mH

Inductancia magnetizante Lm 201.8 mH
Número de pares de polos p 2

Inercia del eje J 0.007 Nms2

Friccion del eje F 0.00364 Nms

Los datos de la Tabla 5.2 fueron obtenidos experimentalmente mediante pruebas deta-
lladas en el Apéndice A.

5.1.1. Modelado de la máquina en tiempo continuo

Para la validación del controlador propuesto, se plantea un modelo de la máquina de
inducción basado en las ecuaciones (2.9), (2.10), (2.11), (2.12) y (2.13) bajo un marco
de referencia estacionario, i.e., ωk = 0. El cual fue planteado en Simulink mediante un
diagrama de bloques.

Para modelar la perturbación de tercera armónica en el eje de secuencia cero de la
máquina, se añade al modelo una perturbación de tensión definida como:

ez = ∥iαβ∥sin(3θe) (5.1)

θe = arctan

(
Ψβ

Ψα

)
(5.2)
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5.1.2. Modelado de la carga

Durante las pruebas a realizar, se considera que el eje mecánico de la máquina tiene una
carga proporcional a la velocidad y una componente exógena que permite inyectar escalones
de carga. La expresión correspondiente a este modelo es:

Tshaft = Bωr + TL (5.3)

B = 0,5
Pnom

ω2
nom

(5.4)

Se escoge B para que el eje esté cargado con el 50% del torque nominal cuando este
gira a velocidad nominal. TL es un escalón de torque inyectado en un tiempo arbitrario para
cargar la máquina con 50% del torque nominal adicional. Durante la operación en velocidad
nominal, el efecto de B y TL cargan la máquina con torque nominal de 14.9 Nm.

5.1.3. Controladores del lazo externo

El lazo de control externo se encarga de entregar las referencias de corriente al controlador
MPC, el cual realiza el control de corriente. Las referencias para las corrientes id e iq están
gobernadas por los comandos de flujo y velocidad impuestos por el usuario. Para lograr
seguimiento del flujo y velocidad demandados se utilizan controladores PI, los cuales son
implementados digitalmente con un esquema anti-enrollamiento detallado en el Apéndice B.

5.1.3.1. Controlador PI de flujo

La planta que dicta el flujo de rotor, en el marco de referencia orientado con el flujo de
rotor, puede ser expresado por la siguiente función de transferencia.

G0d(s) =
Ψd

r

ids
=

Lm

τrs+ 1
(5.5)

G0d es una planta estable y libre de perturbaciones que solo depende de ids , para la cual
se plantea el controlador PI de la siguiente forma:

CΨ(s) =
1

Lm︸︷︷︸
Kp

+
1

Lmτr︸ ︷︷ ︸
Ki

1

s
(5.6)

CΨ mantiene la respuesta de corriente asociada al controlador proporcional dado por Kp,
pero agrega integración por medio de la cancelación del polo en G0d para eliminar el error
en estado estacionario introducido por el controlador MPC, el cual carece de integración.
De esta manera, la función de transferencia entre la referencia de flujo y la salida toma la
forma:

To(s) =
1

τrs+ 1
(5.7)

Lo que produce una ganancia unitaria en valor de flujo estacionario, y una transiente
con la constante de tiempo propia del rotor.
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5.1.3.2. Controlador PI de velocidad

La relación entre la corriente iq y la velocidad de la máquina está dada por el siguiente
conjunto de ecuaciones.

Te =
3

2
p
Lm

Lr
Ψd

r︸ ︷︷ ︸
KT

iqs (5.8)

dωm

dt
=

1

J
(Te − TL) (5.9)

⇒ ωm =
1

Js
Te −

1

Js
TL (5.10)

G0q(s) =
1

Js
(5.11)

G0q considera solo la parte de la ecuación (5.10) que depende del torque eléctrico, dejando
el torque mecánico como una perturbación no medida. Se sintoniza el controlador para el
lazo de velocidad con un ancho de banda de 20 Hz y un factor de amortiguamiento ζ = 0,707.

5.2. Validación del controlador MPC con quadprog

Para validar el desempeño del controlador propuesto, se plantea una bateŕıa de eventos
donde el controlador deba imponer distintos tipos de restricciones sobre la máquina. El
controlador debe mantener el control de corrientes dictado por los controladores externos,
excepto si esto requiera romper una restricción. Durante todos los reǵımenes de operación,
el controlador debe suprimir la componente de secuencia cero de las corrientes de estator.
Con estas consideraciones, se plantean los siguientes eventos:

t = 0 s: Se fija la referencia de velocidad a velocidad nominal ωr = 147,6549 rad/s

t = 0,8 s: Se inyecta un escalón de torque llevando el torque de carga total al torque
nominal de TL = 14,9 Nm

t = 1,2 s: Se aumenta la referencia de velocidad en 10 rad/s.

En el primer evento, la máquina debe respetar el ĺımite en las corrientes durante la
maniobra de aceleración, retomando el seguimiento de corrientes cuando sea permitido.
Durante el segundo evento la máquina opera sin restricciones, esto permite observar el
comportamiento dinámico sin restricciones. En el tercer evento, el aumento en velocidad
va a llevar la máquina a operar en régimen de sobremodulación, lo que permite evaluar
la capacidad de mantener las restricciones de corriente cuando los ĺımites de tensión están
activos. En particular, se busca que el controlador mantenga la supresión de corriente de
secuencia cero con una capacidad de actuación limitada.

En la Figura 5.1 se muestra la respuesta del controlador externo de velocidad, donde se
observa que la máquina alcanza la velocidad nominal por primera vez en t = 0,46 s, también
se ve el efecto del impacto de carga en t = 0,8 s, y el del escalón de referencia en t = 1,2 s
donde la velocidad cruza la referencia en t = 1,56 s. Esta figura informa los comandos
de corriente iq a imponer sobre la máquina e indica los momentos donde la máquina está
acelerando y es requerido que el controlador MPC imponga restricciones en las corrientes.
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Figura 5.1: Respuesta del controlador de velocidad para los eventos planteados.

En la Figura 5.2 se muestra la respuesta del controlador MPC de corriente para las
corrientes id e iq, donde se dejó intencionalmente una capacidad de actuación del controlador
que entrega la referencia i∗q mayor a la que permite los ĺımites de corriente, esto permite
evaluar que el esquema propuesto imponga correctamente la saturación en el estado. Entre
t = 0 s y t = 0,44 s el controlador MPC limita la corriente iq a 6.78 A para cumplir con
la restricción de corriente, e inmediatamente responde con la corriente iq deseada cuando
las condiciones lo permiten. En la operación de zona lineal entre t = 0,44 s y t = 1,2 s
el controlador responde de manera inmediata a los comandos de corriente. La corriente id
presenta un ligero error de seguimiento dado por el error de modelado del punto estacionario
de la corriente id que no afecta la calidad del control. En t = 1,2 s se observan oscilaciones en
la corriente iq dadas por la condición de sobremodulación en la que se encuentra la máquina,
ya que distintas restricciones para las tensiones Va, Vb, y Vc van a estar activas durante un
ciclo eléctrico. No obstante, se sigue manteniendo el ĺımite de corriente en cuando los ĺımites
de tensión están activos.

Figura 5.2: Respuesta del controlador MPC para las corrientes id e iq
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En la Figura 5.3 se detalla el desempeño del controlador para mantener las restricciones
de corriente, en el gráfico superior se muestra la corriente id respecto a su referencia, mientras
que en el gráfico inferior se muestra la magnitud de las corrientes de estator contra el ĺımite de
corriente impuesto. Se observa en el gráfico inferior que la corriente total supera ligeramente
el ĺımite considerado, lo cual coincide con la desviación de la corriente id respecto a la
referencia. No obstante, el impacto de esta perturbación no es significativo en el desempeño
del controlador para la tasa de muestreo dada y se puede considerar que el ĺımite de corriente
opera apropiadamente.

Figura 5.3: Magnitud de las corrientes de estator contra la corriente máxima

Figura 5.4: Respuesta de la corriente i0 respecto a la respuesta sin compensar del sistema.
Arriba: Respuesta de las corriente con y sin compensación.

Abajo: Zoom de la respuesta compensada.

En la Figura 5.4 se observa la corriente de secuencia cero i0 bajo el esquema de control
propuesto respecto al mismo sistema sin compensar (i.e., removiendo la medición de i0
del controlador). Se puede observar una notable supresión de la perturbación presente en
la componente de secuencia cero, donde la calidad de la supresión no está sujeta a que
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las restricciones se encuentren activas. Esto valida la propuesta de utilizar exitosamente
la topoloǵıa de devanado abierto con DC-link común sin problemas de corriente de modo
común y MPC para su control.

5.3. Validación del controlador con OSQP

Considerando el desempeño de control MPC obtenido con quadprog, se procede a reem-
plazar el solver de MPC a OSQP. Se verifica que la respuesta obtenida es equivalente a la
obtenida utilizando quadprog, y se muestran resultados asociados al desempeño computacio-
nal del solver. La configuración de OSQP utilizada en estas pruebas es la que fue discutida
anteriormente, donde se utiliza un ĺımite de 25 iteraciones, ρ̄ = 0,6, α = 1,4, σ por defecto,
warm start activo. Se verifica si el solver llegó a la solución cada 2 iteraciones, y se utiliza
el procedimiento de escalado propuesto.

Las Figuras 5.5, 5.6 y 5.7 corresponden a la respuesta del sistema al reemplazar el solver
del problema MPC de quadprog a OSQP. La respuesta obtenida no es apreciablemente
distinta a la obtenida en las Figuras 5.1, 5.2 y 5.4. Lo que valida el funcionamiento de
OSQP.

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

s

0

20

40

60

80

100

120

140

160

180

ra
d
/s

r

*

r

0.4 0.8 1.2 1.6 2
145

150

155

160

Figura 5.5: Respuesta del controlador de velocidad para los eventos planteados.

Figura 5.6: Respuesta del controlador MPC para las corrientes id e iq
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Figura 5.7: Respuesta de la corriente i0 respecto a la respuesta sin compensar del sistema.
Arriba: Respuesta de las corriente con y sin compensación.

Abajo: Zoom de la respuesta compensada.

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

s

0

5

10

15

20

25

It
e
ra

c
io

n
e
s

Figura 5.8: Número de iteraciones requeridas por OSQP durante la simulación.

Figura 5.9: Tiempo de ejecución en de ambos solvers.

UNIVERSIDAD TÉCNICA FEDERICO SANTA MAŔIA
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En la Figura 5.8 se observa el número de iteraciones requeridas por OSQP para obtener el
comando de tensión durante la simulación. Se observa que el número de iteraciones requeri-
das permanece uniforme en un valor máximo de 16 durante la mayor parte de la simulación.
Existiendo un cambio significativo en t = 1,2 s, asociado a la activación simultánea de las
restricciones de tensión y corriente. En el intervalo entre t = 1,2 s y t = 1,3 s se llega de
manera intermitente al ĺımite de iteraciones impuesto, no obstante, esto no afecta la calidad
del control.

La Figura 5.9 muestra el tiempo de ejecución de quadprog y OSQP para la simulación
planteada, realizada bajo una misma plataforma de hardware. Para la figura, se obviaron
valores extremos que escapan de la escala mostrada. Estos tiempos son ilustrativos del
costo computacional de ambos solvers, en particular se nota que la escala del tiempo de
ejecución para quadprog está en milisegundos y OSQP en microsegundos, en total se tiene
una reducción de aproximadamente 30 veces en el tiempo de ejecución. No obstante, estos
resultados son indicadores y no van a reflejar necesariamente los costos de tiempo en otras
plataformas, lo cual está sujeto a una implementación de ambos solvers para realizar una
comparativa válida.

5.4. Ĺımites de Control

Como base de este trabajo considera las condiciones fijadas en un art́ıculo de conferencia
del mismo autor [18], en este se fijó arbitrariamente una tasa de muestreo de 10 kHz y un
horizonte de predicción N = 3, para efectos de obtener resultados solo de simulación. Con el
fin de una eventual implementación f́ısica del algoritmo, se plantea verificar cuales de estas
variables se pueden reducir y aśı mantener un desempeño de control aceptable, a menor
costo computacional.

Para realizar este este análisis se propone una heuŕıstica basada en resultados de simu-
lación del control de la máquina. Como criterio para discernir si los resultados dados por un
controlador son aceptables o no, se utiliza como métrica el error porcentual absoluto medio
de la corriente id respecto al comando de referencia i∗d entregado al controlador. Como se
observó en la Figura 5.3, desviaciones en esta corriente inducen cambios en los márgenes de
control y un aumento en el error de seguimiento empeora la calidad del controlador y su
capacidad para mantener restricciones de estado.

La Tabla 5.3 muestra los valores del error porcentual absoluto medio de seguimiento de
la corriente id para distintas tasas de muestreo, obtenido bajo las condiciones dinámicas de
la sección anterior durante las operación en zona lineal (t = 0 s y t = 1,2 s), utilizando
OSQP como solver del problema MPC. La tabla muestra que aumentar el periodo de mues-
treo del sistema deteriora el control de la corriente id, superando el 10% de error para un
periodo de muestreo de 450µs. También se observa que el horizonte de predicción no afecta
significativamente el error obtenido. Con la información obtenida, se considera aceptable un
error menor al de 3% en el seguimiento de id, lo que conduce a un valor de 200µs para el
periodo de muestreo y un horizonte de predicción de N = 2.

Tabla 5.3: Error porcentual absoluto medio de seguimiento de la corriente id

N = 2 0.7734 1.3815 2.2296 3.2913 4.6271 6.2905 8.2862 10.7589 13.7244

N = 3 0.7734 1.3815 2.2290 3.2910 4.6283 6.2943 8.2863 10.7567 13.7261
Ts/µs 100 150 200 250 300 350 400 450 500
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5.5. VALIDACIÓN EN PLATAFORMA OBJETIVO 45

Otra consideración importante en la evaluación de las tasas de muestreo admisibles por
el sistema es el efecto que estas tienen en la corriente de modo común. En la Figura 5.10 se
muestra la relación entre la tasa de muestreo y la amplitud máxima de corriente de secuencia
cero obtenida por el controlador, se observa una relación lineal entre ambas variables, lo que
indica que la calidad del control propuesto se ve degradada al disminuir la frecuencia de
muestreo del sistema y puede generar problemas en la realización de la topoloǵıa de devanado
abierto con DC-link común.

µ

Figura 5.10: Amplitud máxima de la corriente de modo común para distintas tasas de
muestreo.

5.5. Validación en plataforma objetivo

5.5.1. Simulación del sistema a controlar

Una limitación fundamental al momento de evaluar algoritmos de control en plataformas
de tiempo real es que el tiempo de cómputo requerido por el algoritmo debe ser menor a la
tasa de muestreo a utilizar.

Idealmente, se deseaŕıa disponer de un método para evaluar el costo computacional de
un algoritmo de control de una manera que refleje el uso que este tendrá en el contexto del
sistema completo.

Esta necesidad motivó a la implementación de un método para simular la planta bajo
estudio. En particular, se implementó un algoritmo de resolución de ecuaciones diferenciales
de primer orden, el cual se adapta bien a la simulación de sistemas lineales en espacio de
estados, basado en el método de Runge-Kutta.

5.5.1.1. Métodos de Runge-Kutta

Los métodos de Runge-Kutta son una familia de métodos iterativos para resolver pro-
blemas de valor inicial de la forma:

ẏ = f(t, y), y(t0) = y0
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El problema considera conocidos la función f(t, y) y un punto inicial (t0, y0), y desea
obtener y(t). La solución anaĺıtica al problema corresponde a una expresión que defina la
función y(t) de forma cerrada, mientras que la solución numérica aproxima a y(t). En parti-
cular para Runge-Kutta, la solución se obtiene de manera iterativa, i.e., el método entrega
una secuencia que aproxima de manera puntual y(t) con un nivel de precisión arbitrario.

De manera formal, el método de Runge-Kutta 4 se define por medio de los pasos que se
discuten en el Apéndice C.

5.5.1.2. Implementación para sistemas en espacio de estados

Si bien los métodos de Runge-Kutta admiten un problema de valor inicial con una función
f arbitraria, para el caso de sistemas lineales en espacio de estados, el problema toma la
forma de:

ẋ = Ax+Bu, x(t0) = x0

Una caracteŕıstica conveniente que surge al aplicar el método a esta representación es
que deja de haber una dependencia sobre la variable libre t. En efecto, el planteamiento de
Runge-Kutta 4 aplicado a un sistema lineal en espacio estado corresponde a:

Dado: ẋ = Ax+Bu, x(t0) = x0, u(t0 < t < t0 + h) = u0 y h > 0 (5.12)

Calcule: k1 = Axn +Bun (5.13)

k2 = A

(
xn + h

k1
2

)
+Bun (5.14)

k3 = A

(
xn + h

k2
2

)
+Bun (5.15)

k4 = A ( xn + hk3 ) +Bun (5.16)

⇒ xn+1 = xn +
h

6
(k1 + 2k2 + 2k3 + k4) (5.17)

tn+1 = tn + h (5.18)

Siguiendo la estructura asociada al Tableau de Butcher, se plantea el siguiente código
en C que resuelve para el valor de xn+1
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1 // Get each s l ope k s
2 f o r ( i n t s=0; s < ( i n t ) s t ag e s ; s++) { //For each SLOPE k i
3 //Build the in t e rmed ia t e x n
4 f o r ( UInt32 j =0; j < dimX ; j++) {
5 aux x [ j ] = x [ j ] ;
6 f o r ( i n t i =0; i < s ; i++)
7 aux x [ j ] += DeltaT∗a [ s −1] [ i ]∗ k [ i ] [ j ] ;
8 }
9 //Get k s

10 f o r ( UInt32 i =0; i < dimX ; i++) {
11 k [ s ] [ i ] = 0 . 0 ;
12 // Apply in te rmed ia t e x n to s t a t e matrix
13 f o r ( UInt32 j =0; j < dimX ; j++)
14 k [ s ] [ i ] += A[ i ] [ j ]∗ aux x [ j ] ;
15 // ZOH means inputs remain constant during i n t e g r a t i o n
16 f o r ( UInt32 j =0; j < dimU ; j++)
17 k [ s ] [ i ] += B[ i ] [ j ]∗u [ j ] ;
18 }
19 }
20

21 // weight each s l ope and take a step
22 f o r ( UInt32 s=0; s < s t ag e s ; s++)
23 f o r ( UInt32 i =0; i < dimX ; i++)
24 x [ i ] += DeltaT∗b [ s ]∗ k [ s ] [ i ] ;

Aqúı se usa aux x para almacenar el resultado intermedio de xn +
∑i−1

j=1 aij knj . Note
que las pendientes k tienen una dimensión adicional, esto sigue de que x tiene largo n
correspondiente al número de estados, por lo que cada pendiente k es un vector de largo n.

5.5.2. Plataforma Objetivo - MicroLabBox

El equipo MicroLabBox de dSPACE es una plataforma de control, prueba, y medida
diseñada para el prototipado de algoritmos de control, la cual cuenta con una variedad
de entradas y salidas, tanto análogas como digitales, para generar interfaces con distintos
sistemas dinámicos.

La arquitectura básica de la plataforma consiste en un procesador de tiempo real de
doble núcleo de arquitectura PowerPC e5500 operando a 2 GHz fabricado por NXP, el cual
tiene como periférico una FPGA Kintex-7 XC7K325T de Xilinx, el cual implementa toda
la funcionalidad de entrada y salida.

La plataforma admite dos métodos para programar los algoritmos a probar: En primera
instancia es posible utilizar MATLAB/Simulink para generar un diagrama de bloques o
código de MATLAB para generar un ejecutable que corra en el procesador de la plataforma;
Por otro lado, es posible programar la totalidad del código en C y cargar el resultado a la
plataforma. Independiente de la ruta utilizada, también es posible reprogramar el firmware
a cargar a la FPGA, lo cual puede ser útil en casos donde se necesiten generar algoritmos
especializados para obtener mejor desempeño, menor latencia, o simplemente generar un
esquema de entrada/salida que no se encuentre por defecto en la libreŕıa de tiempo real del
procesador.
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Figura 5.11: Diagrama de arquitectura simplificado de la plataforma MicroLabBox [27]

Para poder interactuar con los algoritmos implementados durante tiempo de ejecución,
también se dispone del componente de software ControlDesk. El cual presenta una interfaz
humano máquina configurable entre el algoritmo programado y el usuario, es a través de esta
interfaz que se obtienen las mediciones relacionadas al algoritmo programado y es posible
entregar comandos de control durante su ejecución.

5.5.2.1. Resultados de simulación en la plataforma

Basado en el diseño del controlador, las pruebas dinámicas planteadas en el caṕıtulo
anterior, y el simulador de sistemas lineales en espacio estado, se desarrolló un controlador
y simulador escrito en C para replicar completamente la funcionalidad de las simulaciones
dinámicas demostradas con anterioridad, todo contenido completamente en el procesador
de la MicroLabBox.

En la Figura 5.12 se muestra la interfaz humano máquina (Human-Machine Interface, o
HMI) utilizada para la captura de datos, como el sistema no está conectado a una planta
en el mundo f́ısico, la única entrada que es requerida es una manera de iniciar y detener
la simulación en el procesador de la MicroLabBox, lo cual se realiza mediante un checkbox
en la HMI, lo que gatilla el inicio de una simulación de 2 segundos del controlador en la
MicroLabBox, la cual se detiene automáticamente al finalizar el tiempo de simulación.
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Figura 5.12: Interfaz Humano Máquina generada para realizar mediciones
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Figura 5.13: Respuesta del controlador de velocidad en la plataforma MicroLabBox

Al realizar las pruebas dinámicas en la MicroLabBox, se obtuvieron los resultados mos-
trados en las Figuras 5.13, 5.14, 5.15 y 5.16. La Figura 5.13 muestra la respuesta del con-
trolador de velocidad, se observa que los eventos mostrados equivalen a los utilizados en
las simulaciones en MATLAB y las respuestas son cualitativamente similares, logrando un
desempeño equivalente en el rango de operación nominal de la máquina (entre t = 0 s y
t = 1,2 s), las diferencias observadas se deben a los cambios en el tiempo de muestreo y
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posiblemente al cambio en la simulación de la planta. En particular, para el aumento de ve-
locidad en t = 1,2 s se observa que la planta no alcanza la referencia debido a la discrepancia
en la corriente id.

En la Figura 5.14 se muestra la respuesta del controlador de corrientes MPC. Se observa
el efecto que tiene la tasa de muestreo en la desviación de la corriente id e iq, las cuales
presentan un offset en estado estacionario. Esto disminuye los márgenes de control ya que
los ĺımites impuestos están en función de las corrientes de referencia. No obstante, el com-
portamiento dinámico obtenido es suficientemente al sistema de referencia en condiciones
nominales, ya que el aumento de velocidad y carga asociados al evento en t = 1,2 s no for-
man parte de la operación normal de una máquina, son ilustrativos del comportamiento del
controlador ante restricciones, pero el aumento de velocidad debeŕıa realizarse en operación
de campo debilitado.
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Figura 5.14: Respuesta del controlador de corrientes MPC en la plataforma MicroLabBox
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Figura 5.15: Magnitud de las corrientes de estator contra la corriente máxima.

La Figura 5.15 detalla lo observado en la Figura 5.14, donde divergencia entre la corriente
id y su referencia se ven reflejadas en una disminución de la corriente máxima alcanzable por
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el controlador. No obstante, la disminución del ĺımite de corriente corresponde a aproxima-
damente un 1,6% del ĺımite establecido, lo que indica un nivel aceptable en las restricciones
de corriente.

La Figura 5.15 muestra la corriente de secuencia cero i0 para la perturbación modelada.
Se observa que el controlador es capaz de suprimir exitosamente la perturbación de tercera
armónica en la componente de secuencia cero de la máquina, aun ante la presencia de
perturbaciones en las corrientes id e iq. Esto valida que el control permite realizar la topoloǵıa
de devanado abierto con DC-link común.

Figura 5.16: Respuesta de corriente de secuencia cero en la plataforma MicroLabBox
Arriba: Respuesta de las corriente con y sin compensación.

Abajo: Zoom de la respuesta compensada.

5.5.2.2. Medición de tiempos de ejecución

Una caracteŕıstica de utilizar el simulador implementado para probar el algoritmo de
control en la plataforma es que el tiempo real y el tiempo de simulador están efectivamente
desacoplados. Esto permite medir el tiempo de ejecución del algoritmo para verificar la
factibilidad de implementar el algoritmo en una planta real.

La Figura 5.17 muestra los tiempos de ejecución del controlador propuesto en la pla-
taforma MicroLabBox para la simulación planteada. El tiempo promedio de ejecución
obtenido es de 137,26 µs con variaciones de ±0,58 µs excluyendo los valores at́ıpicos. Lo que
indica que la implementación del algoritmo a 5 kHz es factible, potencialmente permitiendo
la implementación a 6.6 kHz. También se observa en la figura un comportamiento uniforme
en el tiempo de ejecución del controlador, similar a lo indicado por el gráfico del número de
iteraciones de la Figura 5.8, donde también se observa que el tiempo de ejecución incrementa
durante el periodo inicial de activación de las restricciones de tensión. Además, se observa
que el tiempo de ejecución de la primera invocación del controlador es significativamente
mayor respecto al resto de las invocaciones, indicando que hay procedimientos hechos por
OSQP en su primera invocación que requieren más tiempo, esto sugiere que esta llamada
del controlador debe ser hecha antes de comenzar el control real del sistema.
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Figura 5.17: Tiempo de ejecución del algoritmo de control durante las simulaciones de las
Figuras 5.13, 5.14, 5.16

En la Figura 5.18 se muestra el estado reportado por OSQP al finalizar el cálculo de la
solución al problema, el cual requiere que OSQP verifique la calidad de la solución obteni-
da. Se observa que antes de t = 1,2 s el solver entrega soluciones exactas (i.e., cumplen la
tolerancia dada para la solución), y después de t = 1,2 s el solver ocasionalmente entrega
soluciones inexactas, lo que se ve reflejado en el tiempo de cálculo adicional requerido para
verificar si la solución efectivamente es inexacta o simplemente se agotó el número de itera-
ciones disponible. Este resultado también refleja que el controlador es capaz de compensar
soluciones inexactas dadas por el solver de manera puntual.
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Figura 5.18: Estado de la solución reportada por OSQP para la simulación propuesta
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Caṕıtulo 6

CONCLUSIONES Y TRABAJO
FUTURO

6.1. Resumen y Conclusiones

En este trabajo se plantea un controlador de corriente basado en CCS-MPC para con-
trolar la máquina de inducción de devanado abierto, formulando un controlador que impone
restricciones de estado y actuación, con la supresión de la corriente de secuencia cero co-
mo objetivo de control. Para resolver el problema de control se utiliza OSQP, un solver de
problemas QP basado en el algoritmo de ADMM. Se estudia el funcionamiento de OSQP
y se entrega un conjunto de gúıas y recomendaciones para su uso. El esquema propuesto
es verificado en MATLAB por medio de simulaciones utilizando quadprog como solver de
referencia, y se verifica la equivalencia funcional del esquema de control al cambiar el solver
a OSQP. Con la implementación de referencia, se implementa en el lenguaje C el esquema
de control utilizando OSQP para resolver el problema QP. Se verifica el funcionamiento de
la implementación creada en la plataforma de hardware MicroLabBox de dSpace, reali-
zando mediciones de tiempo y verificando la factibilidad de la implementación dada la tasa
de muestreo escogida para el modelo de control.

El trabajo presentado muestra que es posible suprimir las corrientes de secuencia cero
presentes en la máquina de devanado abierto por medio de la manipulación de variables
eléctricas. En particular, el esquema MPC presentado suprime exitosamente las corrientes
de secuencia cero, considerando restricciones en las otras variables eléctricas de la máquina
y que la calidad de este resultado no depende de las condiciones dinámicas de operación de
la máquina, en cambio, lo que se observa es que la calidad de la supresión de la secuencia
cero depende de la tasa de muestreo utilizada en el control. Esto motiva el uso de mayores
frecuencias de conmutación para reducir la corriente resultante.

Por otra parte, la selección de parámetros y análisis de estabilidad presentado para el
algoritmo de OSQP condujo a una implementación que resulta en tiempos de cómputo
factibles para realizar el control a una frecuencia de muestreo de 5 kHz. Se espera que la
metodoloǵıa mostrada sea utilizada en futuros trabajos para utilizar OSQP en otras aplica-
ciones de MPC. En particular, el escalado del problema basado en los costos del controlador
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MPC es una idea que puede ser implementada para otros controladores y plantas.
Los resultados revelan cómo la tasa de muestreo influye en la calidad del controlador

propuesto, ya que la suposición en el modelo de considerar el flujo como una perturbación
constante es correcto para el controlador de corriente, pero no para el cálculo del punto de
equilibrio necesario para lograr seguimiento. Este efecto es poco significativo a una tasa de
muestreo de 100 µs, pero al aumentar la tasa de muestreo se observan errores apreciables en
el seguimiento de las corrientes resultantes. Asimismo, se observa un efecto perjudicial en
la corriente de modo común al reducir la tasa de muestreo y se concluye que este esquema
de control es apto para operar a frecuencias de muestreo altas.

En conclusión, el esquema de control entrega un desempeño adecuado para una imple-
mentación de 5 kHz, y la implementación presentada es factible en términos computacionales
en la plataforma de control escogida.

6.2. Trabajo Futuro

Se reconocen los siguientes puntos para mejorar el trabajo presentado:

Verificación experimental: La estrategia de control presentada en este trabajo fue va-
lidada utilizando simulaciones en la plataforma de control objetivo, esto indicó la
factibilidad de la implementación. Sin embargo, se requiere de una implementación
experimental para validar el desempeño en la práctica del esquema de control pro-
puesto.

Implementación en lógica programable: Los tiempos medidos demuestran la posibilidad
de implementar el sistema propuesto a una tasa de muestreo de 5 kHz. Sin embargo,
para lograr frecuencias más altas es necesario acelerar el cómputo del problema QP,
lo que motiva el uso de plataformas de hardware programable FPGA para lograr un
mejor desempeño en el cómputo de lo que permite una implementación en procesador.

Error de seguimiento cero: La implementación mostrada utilizó una simplificación
del modelo utilizado para obtener las variables estacionarias requeridas para lograr
seguimiento de referencia, una futura implementación puede cambiar el modelo para
introducir perturbaciones integradoras en el sistema y lograr un error de seguimiento
de cero.

Implementación sensorless: El control presentado requiere una medición de la velo-
cidad de la máquina, lo que motiva a aumentar el controlador para introducir una
manera de estimar la velocidad, obviando la necesidad del sensado.

Extensión del orden del controlador MPC: El trabajo actual considera sólo las co-
rrientes de la máquina como variables de estado para control, una extensión natural
del esquema propuesto puede considerar el flujo de rotor como variable de estado, o
incluso la velocidad del rotor en una única ley de control MPC con restricciones.
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Apéndice A

ESTIMACIÓN DE PARÁMETROS
DE LA MÁQUINA A MODELAR

La máquina seleccionada para el modelado del sistema son máquinas de 2,2 kW de marca
Siemens, cuyos datos fueron tabulados en la Tabla 5.1.

Figura A.1: Máquina de inducción seleccionada para el modelado con su placa.

Para la medición de parámetros se realizaron pruebas de rotor bloqueado, pruebas de
rotor en vaćıo, y medición de resistencia de los terminales de la máquina. Estos resultados
se muestran en las siguientes tablas:

Resistencia Estator a Corriente Nominal DC
U V W Promedio

V/V 14.79 14.69 14.56 14.68
I/A 5.161 5.157 5.153 5.157
Rs/Ω 2.8657 2.84855 2.82553 2.84660
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Prueba Rotor Bloqueado
A(U) B(V) C(W) Promedio

Vph/V 26.9 26.67 26.84 26.80
I/A 5.078 5.041 5.104 5.074
P/W 125 122 125 124

Q/V AR 55 56 55 55.33
S/V A 137 135 137 136.33
PF 0.9145 0.9105 0.9156 0.9135

Prueba en Vaćıo
A(U) B(V) C(W) Promedio

Vph 220.21 220.08 220.21 220.17
I 3.34 3.293 3.426 3.353
P 90 89 113 97.33
Q 730 719 746 731.67
S 736 725 754 738.33
PF 0.122 0.1229 0.1494 0.1314

Para la prueba de rotor bloqueado, se utilizó una frecuencia de excitación para la máquina
de 15 Hz. Por otra parte, para la prueba en vaćıo se realizó a condiciones eléctricas nominales,
obteniendo una velocidad de giro del eje de 1498 RPM.

Para obtener la resistencia de rotor, se considera que en la prueba de rotor bloqueado la
mayor parte de las pérdidas corresponden a la resistencia de rotor y estator. Por lo que se
tiene:

Rr =
Prot bloq

Irot bloq
−RsRr = 1,9691Ω

Si se considera además que la potencia reactiva considera solo las dispersiones de la
máquina en esta prueba, se puede obtener:

Xσs +Xσr =
Qrot bloq

I2rot bloq

≈ 2,149Ω

Xσs

Xσs
= 0,66⇒ Llr = 13,68mH,Lls = 9,12mH

La prueba en vaćıo calcula la inductancia magnetizante como:

Lm =

Vvacio

Qvacio
−Xσs

2πfnom
Lm = 201,7mH
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Apéndice B

DISCRETIZACIÓN DEL
CONTROLADOR PI CON

ANTI-WINDUP

Para llegar a una implementación realizable del controlador PI en una plataforma digital,
la función de transferencia continua debe ser discretizada. Además, es deseable agregar un
esquema anti-enrollamiento, ya que el controlador de velocidad está sujeto a limitaciones
del comando de torque dadas por los ĺımites de corrientes de la máquina.

Para obtener la función de transferencia del controlador en el plano z, se utiliza un
retentor de orden cero, obteniendo la siguiente expresión:

C(s) = Kp +Ki
1

s
(B.1)

⇒ C[z] = Kp +Ki
Ts

1− z−1
(B.2)

=
(Kp + TsKi) + (−Kp) z

−1

1− z−1
(B.3)

=
KN0 +KN1z−1

1− z−1
, KN0 = Kp + TsKi, KN1 = −Kp (B.4)

La formulación del controlador PI en tiempo discreto, con tasa de muestreo TS , dada por
(B.4) resulta en una función de transferencia bipropia, este tipo de controladores admite la
estructura anti-enrollamiento de la Figura B.1.
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+

-

umax

umin

Figura B.1: Arquitectura de controlador discreto con anti-enrollamiento

La arquitectura de control de la Figura B.1 admite tanto un controlador C(s) en tiempo
continuo, como un controlador C[z] en tiempo discreto, mientras el controlador sea bipropio.
Dado este requisito, también se puede definir la ganancia del controlador a frecuencia infinita
como C∞, obtenida considerando s→∞ en tiempo continuo, o z →∞ en tiempo discreto.

La arquitectura de la Figura B.1 define una función de transferencia entre las variables
u[k] y x[k], la cual puede ser planteada en términos de (B.4) como:

C∞ = KN0 = Kp (B.5)

x[k]

u[k]
= [C[z]]−1 − C−1

∞ (B.6)

=

−(KN1 +KN0)

KN02
z−1

1 +
KN1

KN0
z−1

(B.7)

=
PIAWU N1z−1

1− PIAWU D1z−1
(B.8)

⇒ PIAWU N1 =
−(KN1 +KN0)

KN02
(B.9)

PIAWU D1 = −KN1

KN0
(B.10)

Utilizando las constantes definidas, se puede plantear el siguiente algoritmo que imple-
menta la arquitectura en la Figura B.1

u[k] = KN0(e[k]− x[k])

u[k] = min(max(umin, u[u]), umax)

x[k] = PIAWU N1u[k] + PIAWU D1x[k]
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Apéndice C

DEFINICIÓN DEL MÉTODO DE
RUNGE-KUTTA

De manera formal, el método de Runge-Kutta 4 se define por medio de los siguientes
pasos:

Dado: ẏ = f(t, y), y(t0) = y0 y h > 0 (C.1)

Calcule: k1 = f(tn, yn) (C.2)

k2 = f(tn +
h

2
, yn + h

k1
2
) (C.3)

k3 = f(tn +
h

2
, yn + h

k2
2
) (C.4)

k4 = f(tn + h, yn + hk3) (C.5)

⇒ yn+1 = yn +
h

6
(k1 + 2k2 + 2k3 + k4) (C.6)

tn+1 = tn + h (C.7)

La esencia del método de Runge-Kutta consiste en calcular una aproximación para y(tn+
h) ≈ yn+1, donde h es el paso de por iteración, mediante la combinación de distintos
candidatos para ẏ correspondientes a cada ki. Cada ki puede utilizar los valores de calculados
previamente de otros ki para realizar una proyección lineal de y sobre una fracción de h y
obtener la pendiente ẏ = ki en ese punto. Finalmente, se ponderan todas las pendientes
para obtener la dirección sobre la cual realizar el paso real de la iteración.

Cada elemento del algoritmo puede ser mostrado de manera gráfica mediante la Figura
C.1
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t0 t0+h/2 t0+h

y0+hk1/2

y0+hk2/2

y0+hk3

y0

(t1,y1)

k1

k2

k3

k4

y(t)

Figura C.1: Diagrama ilustrativo de los componentes del método de Runge-Kutta 4

La Figura C.1 muestra que el método converge de manera más cercana a la curva real
comparado con el método de Euler (correspondiente a la proyección sobre k1). Esto se debe
a que el orden del error para el método de Euler es O(h) mientras que para el método de
Runge-Kutta 4 es de O(h4).

C.0.1. Tableau de Butcher

Si bien se mostró la efectividad del método de Runge-Kutta 4, el cual tiene valores
espećıficos para los coeficientes asociados al método, nos gustaŕıa poder seleccionar otros
métodos de la familia de Runge-Kutta. Esto motiva tener una representación que admita
distintos métodos.

Con este fin, se considera el método general de Runge-Kutta expĺıcito planteado como:

kni = f

tn + h ci, yn +

i−1∑
j=1

aij knj

 (C.8)

yn+1 = yn + h

s∑
i=1

bi kni (C.9)

El cual puede ser representado por la siguiente estructura

0
c2 a21
c3 a31 a32
...

...
. . .

cs as1 as2 . . . as,s−1

b1 b2 . . . bs−1 bs

Tabla C.1: Tableau de Butcher genérico para un método de Runge-Kutta expĺıcito
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La estructura dada por la Tabla C.1 permite expresar de manera sucinta un método
Runge-Kutta en particular, por ejemplo, el método de Runge-Kutta 4 puede ser escrito
como:

0

1/2 1/2

1/2 0 1/2

1 0 0 1
1/6 1/3 1/3 1/6

Tabla C.2: Tableau de Butcher para el método de Runge-Kutta 4
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