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Resumen

Dentro de la variedad de topoloǵıas disponibles en los sistemas de conversión de
enerǵıa se encuentra el inversor fuente de voltaje de 2 niveles trifásico. Este disposi-
tivo permite obtener a partir de un enlace DC una corriente alterna trifásica que es
configurable en frecuencia y amplitud, siendo utilizado ampliamente en aplicaciones
relacionadas al accionamiento de máquinas eléctricas y enerǵıas renovables. Los méto-
dos de control de este dispositivo de potencia son variados, pero el control predictivo es
una opción atractiva, ya que al considerar las caracteŕısticas no lineales del convertidor
le permite tener una buena respuesta en un amplio rango de operación, incluso con
cargas de distinta naturaleza.

En este trabajo se presentan dos técnicas de control predictivo de voltaje aplicadas
a un inversor fuente de voltaje, una operando a frecuencia variable de conmutación y
otra operando a frecuencia fija de conmutación. En ambos casos se analiza su funcio-
namiento y se proponen mejoras a estos métodos de control, siendo el objetivo final
de este trabajo, desarrollar herramientas que permitan mejorar el desempeño general
de estos algoritmos clásicos de control para una operación más segura, eficaz y fiable
del sistema. Se debe tener en cuenta que este trabajo de investigación es completa-
mente teórico y la validación de los algoritmos propuestos se realiza mediante software
de simulación especializado, dejando la validación experimental de los algoritmos pro-
puestos para un trabajo posterior.

El documento consta de seis caṕıtulos. El primer caṕıtulo presenta una descripción
general del uso de convertidores de potencia y sus aplicaciones, realizando además una
revisión bibliográfica sobre el estado de avance de estos sistemas y los desaf́ıos presentes,
lo que permite definir los objetivos de estudio. El segundo caṕıtulo, correspondiente
al marco teórico, presenta la teoŕıa en la que se basa el trabajo de investigación y
que es necesaria para comprender el trabajo. A lo largo del tercer y cuarto caṕıtulo
se presentan los algoritmos operando a frecuencia variable y fija de conmutación res-
pectivamente, mostrando la lógica detrás de su funcionamiento para luego someterlos
a variadas condiciones de operación con el fin de analizar las distintas respuestas del
sistema. Durante el quinto caṕıtulo se presentan diferentes propuestas de mejoras a
los algoritmos anteriores, con el fin de resolver falencias identificadas en los algoritmos
originales. Por último, se presentan las conclusiones del trabajo de investigación y se
plantean los trabajos futuros del estudio.

Vı́ctor Alfredo Parra Santander i
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LINE sin cambios en los parámetros del sistema con carga lineal. . . . . . 120
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1. Introducción

1.1. Introducción general

Un convertidor de potencia es aquel circuito eléctrico que al conectarse a una fuente
de enerǵıa eléctrica es capaz de alterar las caracteŕısticas relacionadas con la tensión y la
corriente en la entrada de este, permitiendo obtener en la salida una tensión y corriente mo-
dificada tanto en magnitud como en frecuencia acorde a la aplicación a la que se encuentra
destinado el convertidor [1].

Las múltiples caracteŕısticas que le son permitidas controlar al usuario dotan a los con-
vertidores de potencia de una gran versatilidad, por lo que pueden ser encontrados desde
redes de baja potencia destinados principalmente a aplicaciones residenciales, hasta redes
de alta potencia utilizados en el accionamiento de maquinaria industrial, encargándose de
poner en funcionamiento desde un extractor de aire de una instalación cerrada o el control
de grandes motores que dotan de movimiento a un proceso industrial de gran escala, pro-
veyendo durante el proceso de conversión de enerǵıa una mayor calidad y estabilidad a las
redes eléctricas involucradas [2].

La amplia variedad de aplicaciones de los convertidores de potencia es el resultado directo
de las distintas topoloǵıas de convertidores existentes, donde cada una junto a determinados
sistemas de control permiten obtener diferentes caracteŕısticas de conversión en la enerǵıa
eléctrica, según los requerimientos espećıficos de la aplicación evaluada [3]. De este modo, es
posible generar dos grandes distinciones, los convertidores de corriente alterna (Alternating
Current (AC)) y los convertidores de corriente directa (Direct Current (DC)). Los converti-
dores de potencia pueden ser encontrados en alguna de estas 4 principales combinaciones de
operación [1]:

AC/DC: conversión desde una entrada AC a una salida DC que puede o no ser regulada.
Ejemplos de esta son los rectificadores o fuentes de alimentación conmutadas.

DC/DC: conversión desde una entrada DC a una salida DC con caracteŕısticas distin-
tas. Ejemplos de este tipo de convertidores conmutados son los reductores y elevadores
de voltaje que pueden o no poseer aislamiento eléctrico.

DC/AC: conversión desde una entrada de voltaje o corriente DC a una salida controlada
AC. Ejemplo de estos son conocidos como inversores, utilizados desde pequeñas fuentes
de alimentación de computadoras, pasando por aplicaciones de enerǵıa renovable hasta
el accionamiento industrial de cargas de alta potencia.

AC/AC: es la conversión directa desde una entrada AC de determinada amplitud y
frecuencia a una salida AC controlada. Los transformadores y autotransformadores son
dispositivos que permiten esta conversión de enerǵıa en cuanto a amplitud, pero no es
posible variar la frecuencia de la señal de salida respecto a la de entrada, por lo que
se mantienen en investigación dispositivos de estado sólido que permiten la conversión
directa de la señal alterna sin una etapa intermedia DC con esta caracteŕıstica.
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Según la topoloǵıa y requerimientos de la aplicación espećıfica en donde se implementará
el convertidor existirán distintos esquemas de control, los cuales a lo largo de los años se han
mantenido en desarrollo debido al avance en el campo de los dispositivos semiconductores,
los procesadores cada vez más potentes y los requisitos en calidad de enerǵıa cada vez más
estrictos. De este modo, al revisar históricamente es posible identificar que en el pasado los
esquemas de control eran de carácter analógico, debido a que estas técnicas de control eran
realizados por medio de complejos circuitos electrónicos que utilizaban como componente
base los amplificadores operacionales, los cuales permit́ıan comparar una señal de referencia
con una portadora (esta última generalmente triangular) para aśı definir el estado que deb́ıa
tomar el semiconductor. El desarrollo de estas técnicas de control permitieron sentar las
bases de lo que es hoy el control digital moderno [4].

Con el paso de los años, la introducción de nuevas tecnoloǵıas permitieron la implementa-
ción de algoritmos totalmente digitales haciendo uso de la gran capacidad de procesamiento
que presentan los microprocesadores y los procesadores digitales de señales (Digital Signal
Processor (DSP)), además de la introducción de transistores de potencia más sofisticados
que ofrećıan la posibilidad de mayores frecuencias de conmutación, permitiendo aśı que estos
algoritmos escalaran en complejidad, pero a la vez logrando una mayor eficiencia y calidad
en la conversión de enerǵıa [4]. Actualmente, producto de la investigación y desarrollo conti-
nuo en el área, es posible encontrar una amplia variedad de propuestas de control. Algunas
de estas se encuentran ampliamente estudiadas y permiten una implementación simple en
muchas plataformas de procesamiento como lo es el control no lineal por histéresis, mien-
tras que otros esquemas nuevos presentan una mayor complejidad tanto en diseño como en
implementación, pero que logran un mejor comportamiento como el control predictivo o el
control mediante inteligencia artificial [2].

El aumento en la demanda de enerǵıa eléctrica también ha supuesto que los nuevos
convertidores de potencia posean cada vez una mayor eficiencia y estabilidad al realizar la
conversión de enerǵıa en un mayor rango de operación. Debido a esto es que el desarrollo
de esquemas de control apunta cada vez más a la búsqueda de soluciones que contemplen la
naturaleza no lineal del sistema, para de este modo obtener algoritmos que posean un mayor
rango de operación, y permitan un funcionamiento sin supervisión por mayores periodos sin
presentar fallas o la necesidad de realizar ajustes por parte de un operador. Para lograr esto,
se deben considerar un mayor número de limitaciones y restricciones, originadas desde los
aspectos f́ısicos inherentes que conforman al convertidor (componentes electrónicos, estados
válidos, limitaciones f́ısicas) y las caracteŕısticas que presentan las plataformas de control
actuales (implementación en tiempo discreto, capacidad de procesamiento y modelos ma-
temáticos descriptivos). Todas estas variables al d́ıa de hoy apuntan al uso de un modelo de
control predictivo [2], un esquema que permite hacer un seguimiento eficiente de las variables
de voltaje, corriente, frecuencia y fase en un amplio rango de operación.

El uso de sistemas de potencia basados en convertidores generalmente van destinados a
dos aplicaciones principales: como accionamiento de máquinas eléctricas o como elemento de
suministro de enerǵıa eléctrica. Aunque estas áreas tienen un distinto enfoque de control y
de diseño, actualmente en ambos campos la investigación se enfoca en aumentar la eficiencia
y la confiabilidad del sistema de control, mediante el diseño e implementación de elementos
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de construcción de mayor calidad y el uso de variadas técnicas de control que permiten una
mayor eficiencia y confiabilidad. Mientras que el desarrollo de nuevos elementos de construc-
ción con un ı́ndice de calidad y eficiencia mayores conlleva años de investigación y un alto
gasto en I+D, gracias al avance de los sistemas computacionales y simuladores de elementos
eléctricos y de control, la investigación y desarrollo de algoritmos de control es un campo más
asequible para alcanzar mejores rendimientos de los sistemas de potencia. Basado en esto, se
propone una investigación para el desarrollo de algoritmos de control que permitan alcanzar
un mejor rendimiento en los sistemas de potencia, enfocado a aquellos que funcionan como
elemento de administración de enerǵıa eléctrica.

Uno de los sistemas de administración de enerǵıa ampliamente utilizados al d́ıa de hoy
son los sistemas de poder ininterrumpido (Uninterrupted Power System (UPS)). Estos son
sistemas de potencia cuya función principal es la de suplir de enerǵıa de emergencia a equipos
conectados a la red en caso de que la fuente principal falle. Generalmente son utilizados en
redes donde se desea una administración continua de enerǵıa eléctrica o para asegurar, en el
caso de tener conectado equipos sensibles, la mayor calidad y estabilidad de la red. Debido
a los requerimientos de estos equipos y a la amplia variedad de situaciones a los que deben
ser sometidos y aún aśı mantener la calidad de la red de alimentación que generan, es que
se debe contar con un sistema de control robusto ante variaciones del sistema y mantener
esta caracteŕıstica a lo largo del tiempo. Basándose en esta situación es que se propone el
estudio de distintas propuestas de algoritmos de control que logren alcanzar los objetivos de
diseño y, proponer mejoras a estos que permitan una mayor eficiencia y confiabilidad en un
sistema de potencia enfocados en la administración de enerǵıa de alta calidad en múltiples
aplicaciones.

En un trabajo anterior se diseñó un inversor fuente de voltaje (Voltage Source Inverter
(VSI)) y se implementó una técnica de control predictivo de corriente para este. Su objetivo
era alimentar una carga pasiva controlado mediante una técnica de control predictivo clási-
ca operando a frecuencia variable de conmutación y una técnica modificada que permite la
operación a frecuencia fija de conmutación. Con el fin de aportar al avance del área es que
se plantea como continuación de ese trabajo, el desarrollo de esquemas de control predictivo
de voltaje para el convertidor VSI de 2 niveles, en cuya salida se encontrará un filtro LC.
El desarrollar una técnica de control predictivo para el convertidor VSI con un filtro LC en
su salida, permitirá entre varias cosas, la conexión de cargas completamente desconocidas
y de distinta naturaleza, obteniendo voltajes que cumplan con el estándar IEEE 519-2014
para el grado de distorsión armónica total (Total Harmonic Distortion (THD)) que estas
señales posean. El desarrollo de estos algoritmos y las propuestas de mejoras que se plan-
tean a lo largo del documento permitirán el uso más eficiente de la enerǵıa transformada
por dispositivos eléctricos, además de que la implementación de convertidores que cumplan
con estas caracteŕısticas es cada vez más requerido en aplicaciones de toda ı́ndole debido a
la reducción en los costos asociados a su fabricación y control, además de las ventajas que
presenta al momento de alimentar aplicaciones sensibles ante inestabilidades de la red. De
este modo el uso de un filtro LC permite obtener una señal filtrada que aumenta la calidad
del suministro eléctrico, por lo que el estudio de un sistema de control que integre este ele-
mento con técnicas que reducen la distorsión armónica será de interés. Con esto se busca el
desarrollo de algoritmos que mejoren el rendimiento general del convertidor de potencia en
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el proceso de conversión de enerǵıa, disminuyendo de este modo las pérdidas que reducen la
eficiencia energética del sistema, y aśı generar un sistema de control robusto que conserve
sus caracteŕısticas en el tiempo y presente una operación segura.

El documento presentado se divide en una serie de caṕıtulos que permiten establecer
las bases del control predictivo de voltaje aplicado a un convertidor VSI de dos niveles con
filtro LC en su salida y presentar mejoras en el desempeño global de este. En los primeros
caṕıtulos se revisa la teoŕıa base en la que se encuentra sustentado el control predictivo de
voltaje, para luego pasar a dos caṕıtulos enfocados a mostrar la teoŕıa e implementación
de los algoritmos de control predictivo de voltaje operando a frecuencia variable y fija, mi-
diendo su desempeño y respuesta ante distintos est́ımulos, comentando los puntos fuertes
y débiles de cada propuesta. Luego, se presenta un caṕıtulo que evalúa distintos falencias
de las propuestas, presentando posibles soluciones e implementándolas con el objetivo de
mejorar el desempeño del sistema. Finalmente, se presentan las conclusiones extráıdas de la
investigaciones y se plantean trabajos futuros.
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1.2. Estado del arte

La siguiente revisión tiene como objetivo clarificar el estado de avance respecto a la
implementación espećıfica de sistemas de control predictivo de voltaje en convertidores VSI
junto con la implementación de filtros LC para la reducción de componentes armónicas en el
voltaje de salida, además de las técnicas empleadas para solucionar los principales problemas
a los que se enfrentan sistemas de tipo UPS donde puede ser implementada esta topoloǵıa.

1.2.1. Filtros LC en distintas topoloǵıas del convertidor VSI

El convertidor VSI ha jugado un rol relevante en una amplia rama de la conversión de
enerǵıa, teniendo una notoria participación dentro de aplicaciones de enerǵıas renovables y
generación distribuida, junto a sistemas de almacenamiento de enerǵıa, sistemas de alimen-
tación ininterrumpida UPS y microrredes, pudiendo estar indistintamente funcionando en
redes de baja o alta potencia [5] [6]. Debido a esto es posible encontrar un vasto número
de trabajos de investigación enfocados a alguna de estas áreas, en donde cada una de estas
emplea un convertidor VSI, pero que dependiendo de los elementos constructivos, cantidad
de fases y potencia requerida, tendrán como dispositivo de estudio topoloǵıas espećıficas que
permitirán la mejor respuesta según la aplicación final.

Dentro de las redes de baja potencia de carácter doméstico y en algunas aplicaciones
industriales es usual encontrar redes de tipo monofásica que, a pesar de sus caracteŕısticas,
dentro de algunas aplicaciones pueden presentarse fallas que afecten su fiabilidad. Es aśı
como en [7] se propone un esquema para una UPS. Este sistema de fase única hace uso de un
convertidor del tipo VSI, cuyo fin es proveer de enerǵıa a cargas cŕıticas como lo pueden ser
equipos de emergencias, centro de datos, sistemas de computadores y aplicaciones con sensi-
bilidad a las perturbaciones eléctricas. Dentro del documento se explica cómo el convertidor
con esta topoloǵıa presenta una rápida respuesta dinámica, que lo hace una buena opción
para aplicaciones de este tipo, pero que dadas las caracteŕısticas de la modulación por ancho
de pulso (Pulse-Width Modulation (PWM)) que presenta la señal de salida, es necesario
utilizar filtros para mejorarla. Es aśı como se presenta el uso de un filtro pasivo de tipo LC,
el cual tiene como objetivo reducir las componentes armónicas. Los beneficios del uso de un
filtro LC son expuestos en [8]. En este documento se explica cómo el uso de convertidor sin
un filtro en su etapa final presenta un comportamiento PWM en su salida debido al proceso
de conmutación de los transistores lo cual, también dependiente de la cantidad de niveles
que presente la topoloǵıa del convertidor, genera gran cantidad de armónicos que aleja a la
señal de salida del ideal sinusoidal. Es por esto que el uso de un filtro LC permite obtener
una salida sinusoidal con una baja tasa de armónicos, proveyendo de este modo voltajes en
la carga de mayor calidad. En este documento también se explica cómo los filtros LC com-
parados con otros filtros pasivos que pueden ser utilizados en los convertidores VSI, como
lo son los filtros L o LCL, logran una atenuación mayor ante armónicos de alta frecuencia
y por tanto adecuados en aplicaciones autónomas de microrredes o sistemas de alimentación.

Para redes trifásicas, implicadas generalmente en ambientes industriales, también existen
soluciones para obtener voltajes controlados por medio de convertidores VSI. Estas topoloǵıas
de múltiples fases presentan una mayor cantidad de niveles debido al aumento de los posi-
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bles estados de los transistores de potencia lo que reduce en parte los armónicos, pero en
determinados escenarios el uso de filtros para mejorar las caracteŕısticas de la señal de salida
se hacen necesarios. Esto es explicado en [9] donde se presenta un convertidor VSI trifásico
con un filtro LC, el cual cumple un rol fundamental en aplicaciones con enerǵıas renovables
y sistemas de distribución de enerǵıa debido a sus ventajas dadas por la rápida respuesta
transiente, baja magnitud en los voltajes armónicos, buen nivel de rechazo a perturbaciones
y robustez ante cambios en los parámetros del convertidor, haciéndolo una opción estable
en largos peŕıodos de operación. Además de las ventajas intŕınsecas que posee esta topo-
loǵıa, el documento también expone que producto directo de las numerosas investigaciones,
son bien conocidas las respuestas que este convertidor presenta frente a distintos esquemas
de control y cómo en comparación al control LBVC (Lyapunov-Based Voltage Control) y
ganancias de alimentación - seguimiento unitarias (unity feed-forward gains), el convertidor
VSI puede comportarse como una fuente de voltaje ideal. Aunque este comportamiento seŕıa
esperado, el trabajo expone que se deben cumplir ciertas condiciones especiales, lo cual en
ambientes industriales con demandas de enerǵıa dinámicas es poco probable de conseguir y
más aún cuando producto de la potencia que manejan algunos equipos no es posible aplicar
filtros de ningún tipo. Frente a estos casos es que en [10] se explica que la principal fuente
de armónicos que distorsionan la forma de onda se debe a que en general los convertidores
VSI presentan un ĺımite en los posibles niveles de voltaje en su salida, por lo que propuestas
como el uso de varios convertidores VSI conectados en paralelo logran aumentar el núme-
ro de estos niveles de voltaje disponibles, mitigando parte de los armónicos generados. Las
principales conclusiones del estudio es que para aplicaciones de alta potencia la reducción
de armónicos mediante el uso de técnicas de modulación no tiene justificación producto de
las grandes pérdidas en conmutación y tampoco la tiene el uso de filtros de cualquier tipo
producto de su gran tamaño y alto costo en este tipo de aplicaciones, por lo que otras solucio-
nes deben ser estudiadas para estos casos. Resultados similares son encontrados en [11] y [12].

Como se ha visto, uno de los principales inconvenientes que presentan los convertidores
VSI es la existencia de distorsiones armónicas que dependiendo de la magnitud y tiempo de
exposición pueden ser dañinas para equipos eléctricos como lo son transformadores y bancos
de condensadores. En [13] y [14] se expone cómo estas componentes producen una reducción
del factor de potencia debido al aumento de la enerǵıa reactiva del sistema, lo que a su vez re-
duce el correcto funcionamiento de la maquinaria elevando el costo de mantenimiento. Todo
esto provoca un incremento en el consumo que a su vez genera un aumento de la tempera-
tura de cables y componentes, por lo que el uso de filtros logra reducir en gran medida estos
efectos negativos lo que justifica el costo económico de su implementación. Además de las
ventajas que presenta el uso de estos, en trabajos como [5] y [15] donde se hacen uso de filtros
LC, los componentes de este se integran al modelo matemático del convertidor, permitiendo
realizar un control preciso del voltaje de salida sin la necesidad de conocer el tipo de carga
que alimentará el sistema al medir directamente el voltaje de salida sobre el condensador
y tomándolo como referencia para el esquema de control. Esta caracteŕıstica permite con-
trolar de manera precisa los voltajes aún cuando las cargas conectadas son completamente
desconocidas o sin saber si la naturaleza de esta es lineal, no lineal o desbalanceada.
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1.2.2. Control MPC

Uno de los controles más extendidos en los convertidores VSI es el control proporcional
- integral (Proportional - Integrative (PI)) debido a su simplicidad de implementación y
bajo costo en comparación a otros sistemas de control usados, pero este esquema presenta
importantes deficiencias de desempeño en presencia de cargas no lineales, haciendo necesario
el realizar adaptaciones a los algoritmos, por lo que la búsqueda de esquemas de control
efectivos que logren una precisa regulación de voltaje con bajo error estacionario y rápida
respuesta dinámica ha sido uno de los principales enfoques de los últimos años, dando como
resultado el desarrollo de esquemas como el ahora extendido control predictivo. El esquema
conocido como modelo de control predictivo (Model Predictive Control (MPC)) tiene una
serie de variantes, pero ha logrado posicionarse como un candidato de amplio uso al cumplir
con la mayoŕıa de los requisitos deseados en su aplicación a convertidores VSI y de otros
tipos, lo que ha fomentado la búsqueda de constantes mejoras de este [16,17].

Los algoritmos MPC presentarán ciertas diferencias según la aplicación y las caracteŕısti-
cas del sistema para el cual están siendo diseñados, pudiendo encontrarse algoritmos destina-
dos a sistemas lineales y no lineales, además de variaciones que buscan mejorar el desempeño
y la robustez del controlador. De este modo, al revisar los algoritmos MPC destinados a ope-
rar en sistemas de electrónica de potencia, se pueden identificar dos variantes principales de
este [18], siendo el primero conocido como control de estados continuos (Continuous Control
Set (CCS)) y el segundo siendo el control de estados finitos (Finite Control Set (FCS)),
pero dadas las ventajas que presenta la segunda opción al no necesitar etapas intermedias
de modulación [19,20], es que se propone el algoritmo de control FCS-MPC como algoritmo
base para el estudio en este documento.

El uso de controles predictivos para convertidores basados en un modelo matemático
presenta múltiples ventajas frente a métodos clásicos de control, es aśı como en [21] y [22]
luego de obtener el modelo matemático de sus respectivos convertidores y evaluar los posi-
bles estados del mismo, se desarrollan algoritmos de control cuyas principales caracteŕısticas
son que no requieren un lazo directo de regulación de voltaje ni una etapa de modulación
PWM como si es necesario en otros sistemas de control. El algoritmo debido a esto, permite
directamente aplicar el vector de estados óptimo, por lo que esta técnica puede ser utilizada
tanto para realizar un modelo de control predictivo de corriente, el cual logra controlar la
corriente de salida del convertidor, o un modelo de control predictivo de voltaje para contro-
lar los voltajes que serán aplicados a las cargas conectadas. Estas caracteŕısticas permiten al
sistema controlar correctamente la salida incluso con cargas no lineales, obteniendo una baja
distorsión armónica que al compararse con el control PI, el algoritmo MPC obtiene mejores
resultados en cuanto a diferentes cargas, respuesta dinámica y baja distorsión armónica se
trata, incluso en cambios repentinos de carga. Aunque como punto negativo, el algoritmo
al ser dependiente de un modelo matemático, cualquier discrepancia entre los valores de
componentes f́ısicos y el modelo matemático del convertidor repercutirá en la precisión y el
error del control como es expuesto en [23].

El gran número de cálculos que exige un modelo predictivo de control generalmente obliga
a realizar un tiempo de muestreo más largo, es por esto que en [24] se plantea una variación
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para reducir las pérdidas en eficiencia producto del retraso entre cada cambio de estado. Este
consiste en una primera fase en disminuir el número de posibles estados válidos, eliminando
aquellos que generan la misma respuesta, lo que permite optimizar el algoritmo evitando
repetir cálculos que generan un tiempo de retraso y, en una segunda fase se implementa al
control el principio de predicción con horizonte de 2 periodos. El principal problema es que
el tiempo requerido entre la medición de señales, realizar los cálculos y aplicar el estado
adecuado resulta en un aumento de la distorsión armónica, por lo que para compensar este
retraso se propone realizar predicciones del voltaje de carga en un peŕıodo posterior. Esto
genera que el estado calculado no sea aplicado en el periodo actual, sino en al inicio del
siguiente, reduciendo el retraso producido por el tiempo entre cálculos. Esta compensación
es mayor cuando el número de operaciones aumenta debido a la aparición de nuevos posibles
estados en configuraciones más complejas. Ejemplo de esto es estudiado en [25] donde el
convertidor VSI de 3 niveles y 3 fases posee 27 posibles estados, lo cual introduce un consi-
derable retraso al realizar todos los cálculos requeridos por el control FCS-MPC, por lo que
se aplica una estrategia de predicción de múltiple periodo para compensar el retraso en la
aplicación de estados. Esta propuesta tiene la ventaja que al compararse con algoritmos de
simple periodo, presentan una mejor precisión y menor distorsión armónica, especialmente
en cargas no lineales.

Las pérdidas de enerǵıa en forma de calor es una de las formas más comunes que afectan
negativamente la eficiencia de los sistemas eléctricos, por eso en [5] se explica que estas pérdi-
das en un convertidor se deben al constante cambio de estado de los transistores de potencia,
lo que provoca a su vez las altas temperaturas en los componentes y por tanto la necesidad
del uso de grandes disipadores de calor. Para reducir estas pérdidas se evalúa el uso de un
factor de peso en la función de costo que forzará al sistema a buscar el estado que produce
la menor desviación de la referencia, pero además busca minimizar tanto los transistores en
un estado encendido como la cantidad de conmutaciones que se realizan por cada periodo.
Esta propuesta logra reducir de manera simple la temperatura del convertidor, siendo mayor
la reducción entre mayor sea el factor de peso, pero provoca a su vez un incremento en la
distorsión armónica, por lo que debe evaluarse la aplicación y buscar el equilibrio apropiado.

En [6] se explica cómo la implementación de un control FCS-MPC en convertidores VSI
con filtros LC requiere mediciones constantes en el voltaje del condensador y en la corriente
del inductor, lo que irremediablemente aumenta la complejidad, el costo de implementación
y operación del sistema, por lo que se presenta una propuesta que aspira a eliminar la necesi-
dad de utilizar los sensores de corriente del sistema. La propuesta funciona aprovechando la
relación interna que presentan las matrices predictivas siendo posible simplificar el sistema
dejando al voltaje del condensador y su corriente como variables de estado. Realizar esta
simplificación al clásico modelo predictivo requiere de una estimación de corriente que es
realizada a partir solo del voltaje medido en el condensador, por lo que se prescinde de la
implementación de sensores de corriente. La reconstrucción del modelo dinámico del sistema
necesario para que la propuesta sea operacional no interfiere en las funciones de costo de las
propuestas clásicas de control predictivo y tiene un desempeño similar a estas, por lo que
realizar compensación de retrasos y otras propuestas para mejorar los tiempos de respuesta
transiente y reducir la distorsión armónica pueden ser aplicados en conjunto a este algoritmo,
inclusive logrando obtener un menor costo computacional.
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Una de las principales desventajas del control FCS-MPC es la frecuencia variable de con-
mutación que se aplica sobre los transistores, lo que genera un considerable ‘ripple’ o ruido
en la señal de salida generada. Para solucionar esto, en [8] se plantea una modificación al
algoritmo que supla esta falta de una etapa de modulación, forzando al sistema a que ope-
re en una frecuencia fija de conmutación. Esto lo realiza primeramente evaluando distintas
secuencias para el vector de conmutación con el fin de reducir el ruido de salida, para luego
ser aplicado en un modelo predictivo con secuencia de conmutación óptima que permite ob-
tener una frecuencia fija de conmutación. El documento también ofrece una respuesta a la
problemática de extender el algoritmo con secuencia de conmutación óptima a sistemas de
mayor orden debido a la dificultad generada por el efecto de acoplamiento que presentan los
filtros LC, por lo que para solucionarlo proponen lo que definen como una “estimación de un
periodo” para el cálculo del gradiente, lo cual provee de una solución general para sistemas
de mayor orden que deseen implementar este control.

El estudio en torno al área del control predictivo en aplicaciones con inversores fuente de
voltaje posee varias aristas que se enfocan en distintas problemáticas que se han encontrado
a lo largo del tiempo. Tal como fue revisado, se ha comprobado mediante diversos estudios
que las propuestas basadas en modelos predictivos presentan ventajas comparativas respecto
a otras estrategias de control al integrar el aspecto no lineal del convertidor, pero que existen
otras caracteŕısticas que provocan una reducción en el rendimiento general de este. En busca
de minimizar las falencias en esta estrategia de control es que se generan nuevas propues-
tas aprovechando estudios anteriores y aśı dar cabida a esquemas con distintos enfoques,
permitiendo obtener controles predictivos cada vez con mejores respuestas, alcanzando de
este modo los objetivos de rendimiento y calidad esperados, pero aunque esta área de la
electrónica de potencia ha avanzado con fuerza en los últimos años, aún existe un margen
de mejora que debe ser explorado.

1.2.3. Sistemas de poder ininterrumpido (UPS)

Las UPS son dispositivos que proveen de enerǵıa eléctrica cuando la fuente de enerǵıa
principal no puede hacerlo, asegurando de este modo un suministro constante de enerǵıa
de alta calidad [26]. Las topoloǵıas que permiten la construcción de una UPS son variadas,
permitiendo tener caracteŕısticas diferenciadoras dependiendo de la elección de esta, pero
dada la polivalencia y simplicidad de la topoloǵıa del convertidor VSI es vista en múltiples
investigaciones e implementaciones asociadas a este tipo de sistemas. Aunque independiente
de la topoloǵıa seleccionada, este tipo de dispositivos se encuentran expuestos a los mismos
desaf́ıos de diseño, y deben cumplir los mismos requerimientos para entrar en los estándares
establecidos para los sistemas UPS. Aunque el propósito final de esta investigación no es
la implementación de un sistema UPS, los requerimientos espećıficos que deben cumplir los
controladores de estos dispositivos se encuentran en gran medida alineados con la obtención
de un control de voltaje de alta calidad, por lo que conocer las estrategias, desaf́ıos y avances
en el área entregará una visión importante para el desarrollo de las propuestas planteadas
en este trabajo.

La investigación relacionada a las UPS tiene una basta historia y aunque en sus ini-
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cios el uso de estos dispositivos no fue masivo, con el aumento del uso de instrumentación
electrónica y dispositivos computacionales la investigación alrededor de las UPS fomentó
diseños de mayor calidad y sofisticación [27]. Con la creciente popularidad de estos disposi-
tivos múltiples empresas aprovecharon la confusión en la terminoloǵıa asociada para ofrecer
soluciones que no cumpĺıan con todos los requisitos necesarios para ciertas aplicaciones,
por lo que se desarrolló un estándar que permite clasificar a estos dispositivos bajo ciertos
parámetros para eliminar terminoloǵıa vaga que genere malos entendidos [28]. Este estándar
corresponde al IEC 62040 y permite clasificar a los dispositivos UPS en 3 distintas clases
según los fenómenos de voltaje que logra mantener bajo control y/o corregir [29]. De este
modo tanto fabricantes como investigadores se han enfocado en cumplir con las especifi-
caciones descritas en el estándar, por lo que es posible encontrar múltiples investigaciones
que hacen uso de este como base de investigación para el desarrollo de sus productos [30–32].

Los desaf́ıos a los que se encuentran sometidos las UPS están estrechamente relaciona-
das al campo en el que se desenvolverán, pero en forma general, estas siempre buscarán la
mejor calidad del voltaje generado bajo un mayor número de condiciones y cargas, por lo
que entre más desaf́ıos supere el dispositivo, tendrá una clasificación más alta [28]. Al d́ıa
de hoy, variadas aplicaciones se encuentran enfocadas en el área de enerǵıas renovables y la
operación conjunta con redes eléctricas tradicionales, por lo que debido a la complejidad de
las redes eléctricas modernas y el gran número de dispositivos sensibles conectados a estas
(dispositivos computacionales, equipo especializado, dispositivos de control, etc.), se requie-
re que las UPS sean de alta calidad para afrontar estos desaf́ıos. Dentro de los sistemas de
mayor importancia en que las UPS se desenvuelven son los relacionados a la distribución de
potencia en redes. Estos dispositivos permiten al momento de detectar algún problema en
la red, como lo pueden ser cortes de enerǵıa, inestabilidades en la red o falta de potencia,
suministrar la enerǵıa faltante y mantener la estabilidad de todos los elementos involucrados,
otorgando aśı al sistema de mayor fiabilidad y seguridad. Es aśı como en distintas investi-
gaciones, los esfuerzos se centran en conseguir sistemas con una rápida respuesta dinámica
para responder a los repentinos cambios en las condiciones de las redes y que además tengan
la capacidad de suministrar enerǵıa de alta calidad bajo distintas condiciones de carga por
largos periodos. El uso de estos dispositivos como fuentes de enerǵıas auxiliares provenientes
de bancos de bateŕıas o fuentes renovables de enerǵıas permiten mantener las redes de po-
tencia funcionando contantemente, por lo que los controladores deben poseer caracteŕısticas
que otorguen al sistema de un control estable en un amplio rango de operación y condicio-
nes, con tal de mantener las redes y la calidad de la enerǵıa en el mejor estado posible [33–37].

Los sistemas UPS y sus controladores asociados han evolucionado constantemente para
adaptarse a problemáticas generales y puntuales, otorgando a los dispositivos de funcionali-
dades que ampĺıan sus áreas de implementación. Los sistemas UPS pueden ser encontrados
en múltiples sectores y del mismo modo las soluciones abarcan un variado abanico de posibili-
dades según sea necesario, encontrando soluciones portables como la vista en [38], soluciones
conectadas a internet como en [39] o sistemas que permitan mejorar la fiabilidad en sistemas
residenciales como es estudiado en [37], entre muchas otras, pero en cada una de estas el obje-
tivo es suministrar enerǵıa de alta calidad al dispositivo y a la red, pudiendo incluso utilizarse
estos sistemas para corregir factores de potencia como es estudiado en [36]. Para lograr estos
objetivos, múltiples estudios se enfocan en dotar a los sistemas f́ısicos y sus controladores de
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elementos que permiten mejorar el suministro de enerǵıa y la fiabilidad de los equipos para
un funcionamiento más seguro, encontrando estudios como [40] que propone un sistema de
control que ante la detección de bajas cargas cambia el proceso de conversión de enerǵıa,
aumentando la eficiencia y complementándolo con protecciones contra sobre consumos. Del
mismo modo, sistemas como el propuesto en [41] permiten adaptarse a las condiciones de
carga de la red, sincronizando las distintas fuentes eléctricas según las demandas de enerǵıa
de los equipos. Por otra parte, en [42] se propone un sistema de control multitarea que
permite controlar las distintas etapas del sistema de manera independiente, lo que a su vez
permite su implementación en placas con menor capacidad computacional. De este modo
el enfoque de variadas investigaciones converge a obtener sistemas UPS que tengan la ca-
pacidad de adaptarse a las condiciones de operación a las que son sometidas, manteniendo
la calidad y estabilidad de la enerǵıa suministrada, pero a la vez creando dispositivos seguros.

En forma general, los sistemas que hacen uso de dispositivos UPS y las aplicaciones en
las que pueden ser encontradas es cada vez más amplia debido a la fiabilidad, seguridad y
estabilidad que ofrecen en la enerǵıa que proveen a las redes eléctricas, caracteŕısticas alta-
mente deseables cuando los procesos y/o instrumentos que se desean alimentar son sensibles
a las variaciones en la red o no pueden dejarse sin enerǵıa. Debido a esto, el enfoque en el
desarrollo de productos se basa en la fiabilidad y seguridad que estos ofrezcan, adaptándose
a las distintas condiciones a los que son sometidos para impactar positivamente en la eficien-
cia de las cada vez más complejas redes de suministro de enerǵıa y los dispositivos que son
alimentados con estas.
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1.3. Objetivos

1.3.1. Objetivo general

Desarrollar y optimizar estrategias de control predictivo de estados finitos para regular el
voltaje en un convertidor VSI de dos niveles operando a frecuencia de conmutación variable
y fija.

1.3.2. Objetivos espećıficos

Desarrollar una técnica de control predictivo de voltaje de estados finitos operando a
frecuencia variable en un inversor fuente de voltaje.

Desarrollar una técnica de control predictivo de voltaje de estados finitos operando a
frecuencia fija en un inversor fuente de voltaje.

Proponer mejoras a los algoritmos de control predictivo de voltaje de estados finitos
desarrollados que operarán en un inversor fuente de voltaje.

Evaluar mediante software de simulación los algoritmos desarrollados en un inversor
fuente de voltaje.

1.4. Alcances y limitaciones

1.4.1. Alcances

El trabajo a desarrollar se realizará en un inversor fuente de voltaje de dos niveles,
considerando un filtro LC en la salida.

Los semiconductores son considerados ideales.

Los componentes del filtro LC son considerados ideales.

No se considerarán pérdidas por conducción en los elementos del convertidor.

1.4.2. Limitaciones

Las propuestas presentadas solo se evaluarán mediante software de simulación.
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1.5. Metodoloǵıa

Dados los objetivos que se desean cumplir, el proyecto puede ser dividido en 3 distintas
etapas, siendo estas: estudio teórico, desarrollo de algoritmos y comprobación mediante soft-
ware especializado de simulación.

En la etapa de estudio teórico se examinarán los conceptos relacionados a la conversión
de enerǵıa, las topoloǵıas de convertidores de potencia y sus esquemas de control, para luego
realizar una revisión bibliográfica que se centrará, pero no limitará, en las investigaciones de
los últimos 5 años en el área del control predictivo de voltaje aplicado a un inversor VSI.
Revisando las distintas propuestas de control existentes es posible definir los principios que
rigen el control predictivo y las consideraciones especiales que se deben tomar en cuenta al
momento de trabajar con inversores fuente de voltaje que poseen filtros en su salida. Durante
esta etapa también se definirá el modelo matemático del convertidor y el proceso de cálculo
de distintas variables a considerar durante el resto del proyecto.

Durante el desarrollo de algoritmos se tiene como objetivo plantear la lógica que seguirán
los esquemas de control, tomando en consideración el modelo matemático y las caracteŕısticas
propias del convertidor con filtro LC. Estas propuestas se realizarán utilizando la informa-
ción obtenida en la primera etapa del proyecto, teniendo como fin cumplir el seguimiento
básico de referencias de voltaje, pero además integrando mecanismos que logren producir una
buena respuesta ante distintos tipos de cargas y que permitan reducir señales que generen
distorsiones armónicas que pueden ser perjudiciales para el sistema eléctrico.

Con el planteamiento de distintos algoritmos de control que basan su funcionamiento
en los principios del modelo predictivo, se analizarán las propuestas generadas mediante el
software de MATLAB y Simulink, ya que estos presentan herramientas especializadas en el
análisis de circuitos eléctricos y de potencia, además de contar con una basta documentación.
Esta primera validación de los esquemas de control tiene como objetivo mostrar el compor-
tamiento ante distintos est́ımulos y analizar las respuestas de control y la forma de onda
generada para verificar que estos cumplen con los requisitos mı́nimos de funcionamiento y
seguimiento de referencias. Durante esta etapa se hará una revisión minuciosa de los datos
obtenidos para aśı detectar posibles fallas o deficiencias en el control, detectando las cau-
sas y describiendo sus efectos con tal de proponer mejoras a los algoritmos de control. Este
análisis se generará luego de cada propuesta de control y se dedicará un caṕıtulo espećıfico al
desarrollo de mejoras en estos algoritmos que hagan uso de la información obtenida a partir
de las simulaciones y análisis.

Por último, se hará un sumario del trabajo realizado y se generarán conclusiones de
acuerdo a los resultados obtenidos.

Vı́ctor Alfredo Parra Santander 13



2. Marco teórico

En este caṕıtulo se presentan los conceptos claves que permitirán el entendimiento del
trabajo, centrándose en una descripción del inversor fuente de voltaje, la teoŕıa que permitirá
su control y las herramientas para la evaluación del grado de calidad de las señales generadas.

2.1. Inversor fuente de voltaje VSI

El inversor fuente de voltaje (VSI) es un dispositivo electrónico de potencia que permi-
te obtener un voltaje AC desde una fuente de voltaje DC, logrando regular voltajes en un
amplio rango y manejar grandes potencias según los parámetros de construcción definidos
por la aplicación en que será utilizado el convertidor [2]. Existen múltiples topoloǵıas de
convertidores VSI que satisfacen distintas exigencias según el campo de estudio en el que
se desenvolverán, variando en precisión, complejidad, robustez y eficiencia, pudiendo encon-
trarse versiones monofásicas y trifásicas, siendo de este último tipo la topoloǵıa en la que se
centrará este trabajo.

2.1.1. Descripción de la topoloǵıa en estudio

El inversor trifásico de 2 niveles VSI es un convertidor de potencia del tipo DC-AC. Este
permite desde una fuente de voltaje continua obtener una tensión por niveles con caracteŕısti-
cas PWM producida por la conmutación de los transistores de potencia en un adecuado orden
que es entregado por el controlador. Este dispositivo electrónico se encuentra fabricado con
6 transistores de potencia distribuidos en 3 ĺıneas, siendo obtenida una fase distinta de ca-
da una de estas, formando aśı la red trifásica. Los transistores de potencia comúnmente
encontrados en estas topoloǵıas son del tipo IGBT debido a su capacidad para manejar
altas corrientes y su reducido voltaje de saturación, aunque para bajas potencias y/o altas
frecuencias de conmutación, el transistor MOSFET puede ser una opción más adecuada [43].

La topoloǵıa en la que se centrará el estudio de este documento corresponde a la Fig. 2.1.
En esta se muestra un convertidor VSI de 2 niveles al cual le fue conectado un filtro pasivo
LC para mejorar la forma de onda de la salida. Esta diferencia en el voltaje de salida entre
el uso o no del filtro es mostrado en la Fig. 2.2 para una sola fase. El uso del filtro permite
eliminar las caracteŕısticas PWM del voltaje de salida del convertidor, dando aśı una tensión
de tipo sinusoidal que es deseable en aplicaciones con hardware sensible a las variaciones de
voltaje súbitas.
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Fig. 2.1: Circuito convertidor VSI de 2 niveles y 3 fases con filtro LC.
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(b) Voltaje con uso de filtro LC.

Fig. 2.2: Configuraciones de filtros pasivos conectados a un convertidor VSI.

2.1.2. Estados del inversor

En los convertidores conmutados, como el de este estudio, existen ciertas restricciones
que el controlador debe considerar dentro de su acción de control. El convertidor VSI tiene
como componente base en su construcción el transistor de potencia. Este en su forma ideal
funciona como un interruptor que puede operar en solo dos estados: encendido o apagado,
por lo que en el caso del convertidor estudiado que posee 6 dispositivos semiconductores,
existen 64 posibles combinaciones de estos, sin embargo, algunas de estas combinaciones
no son posibles de aplicar. Las siguientes reglas deben seguirse en un convertidor VSI para
determinar si la combinación es válida o no.

El enlace DC que actúa como fuente del convertidor no puede ser cortocircuitado.

La salida del convertidor no debe presentar voltajes indeterminados.

La corriente en la carga no puede ser interrumpida, por lo que existe un camino que
complete el circuito desde el lado DC al AC y viceversa, para aśı asegurar la correcta
circulación de corriente, siempre y cuando no se rompan las reglas anteriores.

De esto se desprende que en una pierna del convertidor no es posible que todos los
transistores se encuentren en el mismo estado, por lo que el convertidor en estudio puede
ser descrito conociendo solamente los estados de los 3 transistores superiores de cada pierna,
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mientras que los inferiores serán el estado negado de estos (o viceversa). De forma general
la cantidad de estados posibles en un convertidor está determinado por N = xy donde x es
el número de los estados posibles en cada pierna e y son la cantidad de fases o piernas que
posee el convertidor [2], por lo que para el caso del convertidor VSI de 2 niveles estudiado,
este posee N = 8 posibles combinaciones, pero para términos de este trabajo, al tratarse de
un convertidor trifásico serán nominados como vector de voltajes o vector de estados. En la
Tabla 2.1 se observan las combinaciones posibles para el convertidor de la Fig. 2.1.

Tabla 2.1: Vectores de estado del convertidor VSI de 2 niveles.

Vectores de Estado
Vector Sa1 Sb1 Sc1 Sa2 Sb2 Sc2

v0 0 0 0 1 1 1
v1 1 0 0 0 1 1
v2 1 1 0 0 0 1
v3 0 1 0 1 0 1
v4 0 1 1 1 0 0
v5 0 0 1 1 1 0
v6 1 0 1 0 1 0
v7 1 1 1 0 0 0

2.1.3. Modelo matemático del convertidor

El convertidor VSI puede ser tratado como un sistema lineal cuando se emplean técnicas
de control por modulación como lo es PWM, pero dado que el objetivo de este trabajo es
desarrollar un algoritmo de control de carácter predictivo, que considerará la naturaleza no
lineal del convertidor, es necesario contar con el modelo matemático del sistema. En la Fig.
2.3 se muestran las corrientes y voltajes involucrados dentro de un modelo simplificado del
convertidor mostrado en la Fig. 2.1.

Carga

Sn

if

vi
vc

C

L

n

n

io

Fig. 2.3: Modelo del convertidor VSI simplificado.

Utilizando la ley de Kirchhoff para analizar una pierna del circuito como la mostrada en
la Fig. 2.3 y considerando los transistores como semiconductores ideales, la ecuación (2.1)
muestra el comportamiento de la corriente en la inductancia del filtro, mientras que la ecua-
ción (2.2) expresa el voltaje de salida del convertidor en función del voltaje del condensador
del filtro.

L
dif
dt

= vi − vc (2.1)
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C
dvc
dt

= if − io (2.2)

Donde L y C son el valor de inductancia y capacitancia del filtro respectivamente, if es
la corriente de fase, io es la corriente de salida que es entregada a la carga, vc es el voltaje del
condensador que coincide con el de salida y por último vi es el vector de voltajes de carga
generados por la conmutación de los transistores en el VSI.

Cabe señalar que un modelo más elaborado podŕıa incluir los tiempos muertos y la cáıda
de tensión en el semiconductor, pero se harán estas aproximaciones en busca de la simplici-
dad del modelo.

El vector vi se genera a partir de la selección del vector de estados y los voltajes que
son generados por este. Sabiendo que el valor de los voltajes de salida son dependientes del
estado en que se encuentra el transistor, se pueden definir de la siguiente manera, donde Vdc

es el enlace DC.

va = Sa1Vdc (2.3a)

vb = Sb1Vdc (2.3b)

vc = Sc1Vdc (2.3c)

Con el fin de facilitar la representación del sistema es que se considerará una conver-
sión desde el marco abc al marco de referencia estacionario αβ que se hace a través de la
transformación de Clarke. Esto se puede realizar considerando el desplazamiento de 120º
que existe entre las 3 fases en la salida del convertidor, por lo que se define el vector unitario
a = ej2π/3 = −1

2
+ j

√
3/2. Utilizando esta definición es posible generar un vector de estados

dado por (2.4) y un vector de voltajes de salida (2.5) [2].

S =
2

3

(
Sa1 + aSb1 + a2Sc1

)
(2.4)

vi =
2

3

(
va + avb + a2vc

)
(2.5)

Relacionando las ecuaciones (2.4) y (2.5) es posible obtener el vector de voltajes vi en
función de los estados posibles del convertidor S, obteniendo de este modo la ecuación (2.6).

vi = VdcS (2.6)
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Luego, evaluando para todos los posibles estados se encuentran los voltajes en el marco
de referencia αβ, siendo la componente real el eje α y la parte imaginaria el eje β. La Tabla
2.2 muestra estos resultados [2].

Tabla 2.2: Estados posibles y vector de voltaje vi en el marco αβ.

Vector Sa1 Sb1 Sc1 vi
v0 0 0 0 0
v1 1 0 0 2

3
Vdc

v2 1 1 0 1
3
Vdc + j

√
3
3
Vdc

v3 0 1 0 −1
3
Vdc + j

√
3
3
Vdc

v4 0 1 1 −2
3
Vdc

v5 0 0 1 −1
3
Vdc − j

√
3
3
Vdc

v6 1 0 1 1
3
Vdc − j

√
3
3
Vdc

v7 1 1 1 0

2.2. Filtros

Uno de las principales debilidades que presenta el convertidor VSI es la alta tasa de
armónicos producido por el voltaje entregado mediante niveles discretos en la salida de este.
El uso de filtros pasivos y/o activos son los principales mecanismos para reducir los niveles
de THD en sistemas eléctricos. Los filtros activos tienen la capacidad de mitigar de manera
eficiente una amplia variedad de componentes armónicas y adaptarse constantemente a los
cambios que pueden generarse en la red en que se encuentra operando, pero el costo de
implementación es elevado y su justificación debe ser minuciosamente estudiada. Por otro
lado los filtros pasivos son una solución económica y de simple implementación para la
reducción de distorsión armónica, pero debe tenerse en consideración que estos tienen un
punto de operación espećıfico, por lo que deben ser diseñados según la aplicación a la que
serán destinados.

2.2.1. Filtros pasivos

El filtro que es conectado en la salida del convertidor tiene como finalidad la reducción
de las componentes armónicas que son producidos por la conmutación de los transistores
de potencia del convertidor durante su operación. Existen múltiples variaciones de este ti-
po de filtros, pero todos basan su funcionamiento en una combinación de los componentes
resistencias, inductores y condensadores, que en distintas configuraciones permiten reducir
en varias magnitudes el efecto por distorsión armónica, siendo una de sus caracteŕısticas el
que no dependen de ninguna fuente de enerǵıa externa para su operación, lo que reduce su
complejidad y costo de implementación.

La efectividad los filtros mencionados en convertidores, se basa en el comportamiento
natural que estos exhiben al conectarse a la señal de salida del convertidor. Por una parte los
altos valores de capacitancia tienen efectos positivos en la calidad del voltaje, suavizando los
bruscos cambios que se presentan entre niveles, mientras que por otro lado, la alta inductancia
corta las señales de alta frecuencia, evitando que ingresen a la carga y reduciendo la tasa

Vı́ctor Alfredo Parra Santander 18



de armónicos en frecuencias superiores. En la Fig. 2.4 se observan distintas configuraciones
básicas para filtros pasivos que son comúnmente utilizadas en convertidores. El filtro L
mostrado en la Fig. 2.4a es un filtro de primer orden, debido al uso de un solo elemento
reactivo, el cual presenta buena respuesta en convertidores con frecuencias de conmutaciones
elevadas. La Fig. 2.4b presenta un filtro LC que puede ser implementado en un amplio rango
de operación y que produce una mejor respuesta de amortiguación a señales de distintas
frecuencias cuando es comparado con el filtro L de la Fig. 2.4a. Debido a su diseño simple y
robustez en la operación es una opción utilizado ampliamente cuando se necesita un filtro de
propósito general. Por último el filtro de la Fig. 2.4c es del tipo LCL. Este filtro es utilizado
en aplicaciones en donde se presentan bajas frecuencia de conmutación, presentando una
buena reducción de armónicos, pero inestabilidades y posibles resonancias en el sistema.

L

VSI Carga

(a) Filtro L.

C

L

VSI Carga

(b) Filtro LC.

C

L L

VSI Carga

(c) Filtro LCL.

Fig. 2.4: Configuraciones de filtros pasivos conectados a un convertidor VSI.

2.2.2. Filtro LC

El filtro LC es un filtro de segundo orden que permite la generación de una onda si-
nusoidal en la salida del convertidor con baja distorsión armónica. Este filtro se comporta
como un filtro pasa banda, donde el inductor bloquea las altas frecuencias, pero dejando
pasar las bajas. Por el contrario, el condensador no permite el paso de bajas frecuencias,
pero no afectando el paso de las altas. La frecuencia de corte del filtro LC limita el ancho
de banda del sistema, por lo que la selección de esta frecuencia determinará el punto en que
las componentes armónicas serán atenuadas. Cabe recalcar que cualquier implementación
práctica de un filtro LC siempre tendrá pérdidas debido a una pequeña resistencia (que no
es igual a cero), entre los componentes y cables de conexión, pero para el análisis teórico se
considerarán ideales, tanto conexiones como componentes, para una mejor comprensión de
los efectos que produce el uso de estos elementos.

La frecuencia de corte del filtro LC es calculada según la ecuación (2.7).

fc =
1

2π
√
LC

(2.7)

La respuesta del filtro pasa banda LC de segundo orden tiene como respuesta esperada
la mostrada en la Fig. 2.5 [44]. En esta se observa cómo existe una zona de resonancia
correspondiente a la frecuencia de corte calculada con la ecuación (2.7) y determina el punto
de operación del filtro, presentado una atenuación por cada década posterior a este punto,
pero siendo lejano a un filtro ideal, por lo que aún con la implementación de este filtro
existirán distorsiones en la señal producidas por componentes armónicas que se escapan de
la acción del filtro, pero en menor medida en comparación al no uso de este. Al momento de
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diseñar el filtro LC se debe tener en consideración el punto de resonancia del filtro, el cual
debe diseñarse de tal modo que este punto quede lejano a la frecuencia de la señal de voltaje
generada y también fuera de la frecuencia de conmutación de los transistores del convertidor,
para aśı evitar comportamientos inesperados del sistema [45].

M
ag

ni
tu

d 
(d

B
)

Diagrama de bode filtro LC

Frecuencia  (Hz)

Fig. 2.5: Diagrama de bode de un filtro LC genérico.

2.3. Métodos de evaluación de señales

Para evaluar la calidad de las señales y la efectividad de los distintos métodos de control
presentados a lo largo del documento, es necesario contar con mecanismos que evalúen los
datos entregados por las simulaciones y aśı lograr una comparación de los resultados obte-
nidos. Para esto se utilizarán dos técnicas utilizadas ampliamente en el campo y que son
compatibles para evaluar las técnicas basadas en control predictivo: THD y error en estado
estacionario.

2.3.1. Distorsión armónica total

En los sistemas y equipos alimentados mediante enerǵıa eléctrica AC existen componentes
en las señales conocidos como armónicos, los cuales son frecuencias de valor múltiplo a una
frecuencia fundamental, que es aquella a la que el sistema o equipo debe o se desea que opere
y que va reduciendo su valor de amplitud a medida que estas frecuencias aumentan [46].
Estos armónicos generan distorsiones en la señal periódica fundamental, por lo que para
cuantificar el impacto de estos en señales de voltaje o corriente se emplea el término THD.
Existen dos definiciones para THD, una se enfoca en el área de los amplificadores de audio,
mientras que la otra se utiliza como medida general del grado linealización en sistemas. Esta
segunda definición es la utilizada para la medida de distorsión armónica en convertidores
de potencia. Esta dice que el THD es calculado mediante la comparación de la forma de
onda con su frecuencia fundamental [47]. La ecuación (2.8) permite obtener el porcentaje de
distorsión armónica de cualquier señal periódica medible, siendo A1 la amplitud de la señal
a la frecuencia fundamental y An las amplitudes de las señales a las frecuencias armónicas.

THD =

√∑∞
n=2 A

2
n

A1

(2.8)
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La obtención de las componentes armónicas de la forma de onda de interés se lleva a cabo
mediante un análisis de Fourier, funcionalidad que generalmente viene integrada en software
destinado al cómputo de potencia en sistemas eléctricos. El resultado obtenido mediante
la ecuación (2.8) medido en porcentaje es una herramienta para determinar la calidad de
la señal, siendo a mayor valor una señal de baja calidad, muy distorsionada respecto a su
frecuencia fundamental, mientras que a menor valor esta será más cercana a la ideal. El
estándar IEEE 519-2014 es un documento que permite tener una referencia en cuanto a los
ĺımites esperados en aplicaciones de conversión de enerǵıa y de este modo evitar problemas
en fases de operación y el deterioro prematuro de equipos, siendo el ĺımite aconsejado para
sistemas de potencia menores a 69 kV de 5% de THD total para las señales de voltaje
generados por el convertidor [48].

2.3.2. Error en estado estacionario

El error en estado estacionario es el término acuñado para referirse a la diferencia entre la
señal de entrada y la señal de salida de un sistema una vez que ha pasado un tiempo suficiente
luego de que el comportamiento transitorio se ha disipado [49]. El error en estado estacionario
permite conocer la precisión con la que el controlador integrado al sistema es capaz de seguir
la referencia de entrada definida por el usuario, y aunque idealmente no debeŕıa existir este
error en la respuesta de salida del sistema, esta siempre se presentará dada la naturaleza
de los sistemas de control y los sistemas f́ısicos que se intentan controlar [50]. También es
necesario mencionar que el control predictivo, a pesar de que asegurará el mı́nimo error del
sistema, este no siempre tendrá la capacidad de asegurar el error en estado estacionario,
debido a que los vectores finitos de estado disponibles no siempre generan un voltaje que
esté justo donde se establece la referencia.

e(t) = Y ∗(t)− Y (t) (2.9)

ess = ĺım
t→∞

e(t) (2.10)

La ecuación (2.9) define el cálculo del error como la diferencia entre la señal de entrada
y la señal de salida del sistema, siendo Y ∗(t) la señal de referencia e Y (t) la respuesta del
sistema. La ecuación (2.10) define el error en estado estacionario como el valor del error en
el instante cuando el ĺımite de t tiende a infinito.

2.4. Control predictivo

El control predictivo basado en modelo MPC es un algoritmo de control multi-variable
que usa el modelo matemático del sistema para predecir el comportamiento futuro de las
variables de interés. Usando esta información el controlador es capaz de seleccionar la óptima
acción de corrección que es calculada mediante una función de costo, cuyos criterios vaŕıan
según la aplicación. Este tipo de control tiene múltiples variantes, pero puede ser subdividido
en dos principales, los controles predictivos de estado continuo y los controles predictivos
de estados finitos. Para aplicaciones de sistemas de potencia el control predictivo de estados
finitos será el utilizado [2].
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2.4.1. Control predictivo de estados finitos

El control predictivo de estados finitos MPC-FCS aprovecha la caracteŕıstica que tienen
algunos sistemas de contar con una cantidad limitada de estados válidos en su funcionamien-
to, tal como es el caso de los convertidores de potencia. Las principales caracteŕısticas de este
tipo de control es que no requieren de un modulador para su funcionamiento, la frecuencia de
conmutación es variable, posee una baja complejidad de implementación para horizontes de
evaluación cercanos y pueden ser incluidas múltiples restricciones dentro del algoritmo según
sean las necesidades espećıficas de cada aplicación. Estas caracteŕısticas han hecho de es-
ta técnica una opción atractiva para distintas áreas enfocadas a la conversión de enerǵıa [51].

El uso de un modelo matemático para la predicción de variables y su posterior evalua-
ción para generar la acción de control mediante la minimización de una función de costo
en sistemas electrónicos de potencia, es una técnica reciente debido a los rápidos tiempos
de muestreo que son necesarios para su funcionamiento, los cuales fueron alcanzados en las
últimas décadas [2]. El diseño de este tipo de control en su forma clásica y variaciones si-
guen un esquema común en las propuestas para convertidores de potencia, siendo necesario
identificar el modelo matemático del sistema y todos los estados posibles de este. Luego, se
obtiene el modelo discreto de este mediante alguna aproximación, como el método de Euler,
y por último es necesario definir la función de costo según la variable que se desea controlar
en el sistema.

La Fig. 2.6 presenta el diagrama de operación de una técnica clásica de control MPC-FCS.
Se observa que el sistema comienza con la obtención de mediciones de v(k) e i(k) correspon-
dientes a los voltajes y corrientes en cada fase del convertidor en el periodo actual, las que
son enviadas para el cálculo de predicciones de variables mediante el modelo predictivo y
que luego son evaluadas por la función de costo, la cual determinará los estados idóneos (Sn)
de cada uno de los transistores que conforman el convertidor de potencia y aśı lograr regular
los voltajes según la referencia v∗(k).

VSI
Minimización de
Función de Costo

Modelo
Predictivo

Carga

3

2

2

v(k)

i(k)
v∗(k)

v(k+1)

2
2

S1...S6

Control Predictivo

Fig. 2.6: Diagrama de bloques del esquema de control MPC-FCS.
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Las ventajas que supone el uso de esta técnica de control se resumen en lo siguiente [2]:

Aplicación a gran variedad de sistemas.

Algoritmo puede o no considerar sistemas multi-variables.

Tiempos muertos pueden ser integrados al algoritmo.

Apto para sistemas con modelos no lineales.

Implementación de restricciones mediante código sin alterar el modelo.

Permite implementación mediante variadas plataformas de desarrollo.

Flexibilidad en cuanto a modificaciones y extensiones en el algoritmo.

2.4.2. Marcos de referencia

El uso de transformaciones en el campo de control de máquinas eléctricas trifásicas es
común, siendo las transformadas de Clarke y Park las más usadas. La transformada de Clarke
permite convertir las componentes trifásicas a, b y c desde el dominio del tiempo a un marco
de referencia estacionario ortogonal conocido como αβ que cuenta con dos componentes del
mismo nombre. Por otro lado la transformada de Park convierte las dos componentes αβ
desde el marco estacionario a un marco de referencia ortogonal rotatorio, lo cual permite
convertir las componentes AC de corriente y voltaje en señales DC [52]. La implementación
de alguna de estas transformaciones se traduce en un menor gasto computacional al reducir
el número de variables que el controlador debe evaluar. La selección de una u otra dependerá
del objetivo de control de la aplicación y el tipo de controlador a utilizar. Para el caso a
estudiar se ha seleccionado la transformada de Clarke.

La ecuación (2.11) muestra el cálculo correspondiente a la transformada de Clarke, per-
mitiendo la transformación desde el sistema trifásico al marco αβ. xα(t)

xβ(t)
x0(t)

 =
2

3

 1 −1
2

−1
2

0
√
3
2

−
√
3
2

1
2

1
2

1
2

 ia(t)
ib(t)
ic(t)

 (2.11)

En caso de tener un sistema balanceado, la transformación puede ser reducida a solo 2
componentes de salida como se muestra en la ecuación (2.12). Con la implementación de esta
transformación es posible hacer los cálculos necesarios del control predictivo con un menor
uso de variables.

[
xα(t)
xβ(t)

]
=

2

3

[
1 −1

2
−1

2

0
√
3
2

−
√
3
2

] ia(t)
ib(t)
ic(t)

 (2.12)
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3. Estrategia de control predictivo de voltaje operando

a frecuencia variable

En este caṕıtulo se define la lógica a seguir para lograr el control predictivo de voltaje en
un convertidor VSI con filtro LC utilizando una aproximación clásica basada en la operación
a frecuencia variable de conmutación. Primeramente se obtiene una descripción detallada del
modelo matemático del convertidor y las consideraciones realizadas, con lo cual se plantea un
esquema de flujo de control que luego será simulado mediante el software de MATLAB y Si-
mulink. Los datos obtenidos se analizan y se generan conclusiones que finalmente permitirán
identificar los puntos fuertes y débiles de esta técnica de control.

3.1. Modelo discretizado del convertidor VSI

La propuesta de control predictivo empleada hace uso del modelo matemático del con-
vertidor VSI, por lo que para poder ser implementada en un controlador digital, estas deben
ser discretizadas. Para el algoritmo presentado en este caṕıtulo se utilizará como método
de discretización una aproximación de las derivadas para un tiempo de muestreo, como es
definido en la ecuación (3.1), donde Ts es el tiempo de muestreo seleccionado.

dx

dt
≈ x(k + 1)− x(k)

Ts

(3.1)

Utilizando esta aproximación es posible encontrar desde las ecuaciones (2.1) y (2.2) un
modelo en estado discreto que describe el comportamiento del sistema. Las ecuaciones de la
corriente del filtro y voltaje de salida son mostradas en (3.2) y (3.3), donde vc es el voltaje del
condensador, if es la corriente del filtro, io es la corriente en la carga, vi es el voltaje aplicado
por el convertidor y por último, Lf y Cf son los parámetros del filtro correspondientes a la
inductancia y capacitancia respectivamente.

if (k + 1) = if (k) +
Ts

Lf

(vi(k)− vc(k)) (3.2)

vc(k + 1) = vc(k) +
Ts

Cf

(if (k)− io(k)) (3.3)

Para la implementación de este control se utilizarán sensores de corriente y voltaje que
realizarán mediciones en las variables de estado del filtro LC, es decir if y vc. Por otro
lado, también es necesario tener mediciones de la corriente de la carga io, pero para reducir
el número de sensores a utilizar es posible realizar una medición indirecta de la corriente
que alimentará la carga mediante una aproximación, pudiendo ser estimada a partir de la
ecuación (2.2). Mediante el mismo método de discretización usado anteriormente, es posible
encontrar la ecuación (3.4). Esta corriente se asumirá que no cambia considerablemente en
un solo tiempo de muestreo por lo que se considerará que io(k) ≈ io(k − 1).

io(k) ≈ io(k − 1) = if (k − 1)− Cf

Ts

(vc(k)− vc(k − 1)) (3.4)
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3.2. Propuesta de control

El desarrollo de una propuesta de control predictivo puede ser generada a partir de la
consideración de distintos horizontes de predicción, pero el incremento de este horizonte suele
provocar un aumento significativo del costo computacional que demandará el control. Para
aplicaciones en donde se desea mantener este costo en el mı́nimo posible, es usual utilizar
horizontes de predicción N = 1, sin embargo si se desea mejorar el comportamiento y res-
puesta del convertidor este horizonte puede ser ampliado.

Para un horizonte de predicción N = 2 se evalúan las posibles secuencias del vector de
estados para el voltaje y corriente del periodo k + 1 y luego a partir de estas se hace una
segunda predicción de estas variables para el periodo k + 2, con lo cual es posible calcular
mediante la función de costo la secuencia óptima a implementar. El uso de esta técnica rea-
liza una evaluación de las 7N posibles combinaciones, en este caso 49, lo que requiere una
gran cantidad de cálculos, lo que puede ser dif́ıcil de lograr en la implementación de apli-
caciones reales producto de las limitantes que pueden presentar los procesadores utilizados
en el controlador. Como alternativa al uso de un horizonte de predicción N = 2, es posible
realizar una compensación de retardo para mejorar el comportamiento del controlador, el
que busca reducir los efectos negativos debido al retraso generado por la obtención de las
mediciones y los cálculos del algoritmo [53]. Esta consiste en el uso del vector de estados
aplicado al convertidor en el periodo actual para realizar las estimaciones de las variables de
voltaje y corriente para el periodo k + 1, luego se realiza la evaluación de todos los posibles
estados para la obtención de una predicción en el periodo k + 2, lo que reduce en gran me-
dida el número de cálculos necesarios [54]. Al comparar ambas técnicas para un horizonte
de predicción N = 1 con compensación de retardo, estas presentan un desempeño similar y
mejor que el caso de un horizonte N = 1 simple [53], por lo que se utilizará esta técnica con
el fin de minimizar los costos computacionales.

La Fig. 3.1 muestra la propuesta de control para un horizonte N = 1 con compensación
de retardo para el convertidor VSI. El ciclo de control propuesto sigue los pasos descritos a
continuación:

Obtener mediciones de los valores para el periodo k de la corriente en el filtro if y el
voltaje en el condensador vc.

Realizar predicciones para el valor de voltaje de salida y corriente en el filtro para el
periodo k+ 1 considerando el voltaje que está siendo aplicado por el convertidor en el
periodo actual.

Realizar predicción del voltaje vc para el periodo k + 2 para todas las posibles combi-
naciones que el convertidor puede generar, utilizando los valores calculados en el punto
anterior.

Seleccionar el vector de estados que minimice la función de costo.

Aplicar los estados encontrados a partir de la minimización de la función de costo.

Esperar el inicio del siguiente tiempo de muestreo y repetir.
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La función de costo que será implementada para la evaluación del grupo de estados que
serán aplicados al convertidor corresponde a la ecuación (3.5). Esta función será expresada
en términos de coordenadas ortogonales αβ y tendrá como objetivo reducir el error entre los
voltajes de referencia y el generado como voltaje de salida.

g = (v∗cα − vcα(k + 2))2 +
(
v∗cβ − vcβ(k + 2)

)2
(3.5)

v∗(k)

vc(k)

if(k)

vc(k+1)

if(k+1)

vc(k+2)

S1... S6

Modelo predictivo
Comp. Retardo

Modelo predictivo
N=1

Selección estados

función de costo
VSI

Filtro

LC Carga

Control predictivo N=1

Fig. 3.1: Esquema de control predictivo propuesto.

3.3. Resultados de simulación

Para comprobar el funcionamiento del algoritmo de control y evaluar su desempeño se
utiliza el software de MATLAB y Simulink. El comportamiento del sistema es evaluado
primeramente para un cambio escalón en la referencia de voltaje para después someterse a
una prueba ante una carga lineal puramente resistiva, luego una carga del tipo no lineal y
por último se evalúa la respuesta ante una carga desbalanceada. Para todos los casos son
utilizados los parámetros mostrados en la Tabla 3.1. La Fig. 3.2 muestra la topoloǵıa del
sistema simulado y las variables asociadas a las 3 fases de alimentación.

Tabla 3.1: Parámetros utilizados en simulación del sistema VSI con filtro LC para el algoritmo operando a
frecuencia variable.

Parámetro Valor
Voltaje enlace DC 1000 V

Inductancia del filtro L 2.2 mH
Capacitancia del filtro C 20 µF
Tiempo de muestreo 25 µs
Voltaje de referencia 220 VRMS

Frecuencia de referencia 50 Hz
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v c
c

Carga
ioc

iob

ioa

Fig. 3.2: Topoloǵıa en estudio simulada.

3.3.1. Cambio escalón de referencia de voltaje

La Fig. 3.3 muestra la gráfica de voltaje en la carga cuando el sistema es evaluado para
un cambio repentino de tipo escalón de la referencia de voltaje trifásica desde 110 VRMS a
220 VRMS de manera de obtener información sobre la respuesta dinámica del sistema. La
evaluación se realiza mientras el convertidor se encuentra conectado a una carga de natura-
leza lineal. El algoritmo al ser simulado presenta una frecuencia de conmutación promedio
de 12.5 kHz cuando se opera a una frecuencia de muestreo de 40 kHz, frecuencia promedio
que se mantiene durante las distintas evaluaciones. La Fig. 3.4 muestra el comportamiento
de uno de los transistores de potencia, observándose como el estado conmuta en tiempos
variables, caracteŕıstica intŕınseca a esta propuesta.
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Fig. 3.3: Respuesta ante cambio escalón de referencia de voltaje con control operando a frecuencia variable.
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Fig. 3.4: Conmutación del transistor Sa1 con control predictivo operando a frecuencia variable de
conmutación.

3.3.2. Cargas lineales

El algoritmo es evaluado para una carga puramente resistiva, realizándose la aplicación
de esta carga en forma escalón al convertidor. Las Fig. 3.5a, 3.5b y 3.5c muestran el com-
portamiento del convertidor en las ĺıneas trifásicas para los voltajes en la carga, corrientes
en la carga y corrientes en el filtro respectivamente. La carga aplicada corresponde a una
carga puramente resistiva de valor RL = 15 Ω por fase, valor que permite exigir la corriente
para un sistema de potencia nominal de 10 kVA.
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(a) Voltaje en la carga para escalón de carga resistiva.
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(b) Corriente en la carga para escalón de carga resistiva.
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Fig. 3.5: Respuesta ante escalón de carga lineal en convertidor VSI con control operando a frecuencia
variable.

Para evaluar la calidad de las señales de voltajes generadas se realiza un análisis mediante
la transformada de Fourier, para de este modo obtener el valor de THD para cada una de las
ĺıneas trifásicas. Del mismo modo se calcula el error promedio en estado estacionario para el
sistema. Los valores obtenidos para la distorsión armónica total y el error son mostrados en
la Tabla 3.2.

Tabla 3.2: Valores THD y error en estado estacionario de voltajes de fase con carga lineal para control
operando a frecuencia variable.

Variable THD Error
Voltaje A 1.59% 2.02%
Voltaje B 1.65% 1.87%
Voltaje C 1.68% 1.94%

Dado que el sistema de potencia y el algoritmo de control de voltaje evaluado son uti-
lizados en variadas aplicaciones destinadas como UPS, se realiza un análisis como indica el
estándar IEC 62040-3 destinado a regular equipos de esta ı́ndole [28]. La Fig. 3.6 muestra
la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga lineal de 0% a 100% en el
sistema de potencia. Esta es evaluada según la clasificación 2 del estándar IEC 62040-3 que
establece los ĺımites del error porcentual en operación desde el estado transiente a estacio-
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nario ante la aplicación de una carga. Estudios similares que hacen uso de esta clasificación
son vistos en [55] y [56].
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Fig. 3.6: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga lineal.

3.3.3. Cargas no lineales

El algoritmo es evaluado para una carga no lineal, compuesta por un puente rectificador
en la etapa de entrada que alimenta un circuito RLC con valores de RL = 30 Ω, LL = 30
mH y CL = 10 µF . La aplicación de esta carga se aplica en forma escalón al convertidor,
mostrándose los resultados obtenidos en las Fig. 3.7a, 3.7b y 3.7c para los voltaje en la carga,
corrientes en la carga y corrientes en el filtro respectivamente.
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(a) Voltaje en la carga para escalón de carga no lineal.
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(b) Corriente en la carga para escalón de carga no lineal.
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(c) Corriente en el filtro para escalón de carga no lineal.

Fig. 3.7: Respuesta ante escalón de carga no lineal en convertidor VSI con control operando a frecuencia
variable.

La evaluación de la calidad del voltaje generado para el caso de una aplicación de una
carga no lineal se realiza mediante el cálculo de THD y el error promedio para cada una de
las ĺıneas trifásicas. Los valores obtenidos para este caso son mostrados en la Tabla 3.3.

Tabla 3.3: Valores THD y error en estado estacionario de voltajes de fase con carga no lineal para control
operando a frecuencia variable.

Variable THD Error
Voltaje A 1.97% 1.89%
Voltaje B 1.99% 1.91%
Voltaje C 1.96% 1.90%

La Fig. 3.8 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga no
lineal de 0% a 100% en el sistema de potencia.
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Fig. 3.8: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga no lineal.

3.3.4. Cargas desbalanceadas

En los sistemas trifásicos es deseable que la carga que es alimentada tenga una naturaleza
balanceada, pero esto no siempre es posible de conseguir debido a la complejidad de las redes
y/o a la amplia variedad de dispositivos conectados a esta que demandan un consumo variado
y no constante en el tiempo. Debido a esto es que el algoritmo es evaluado para una carga
desbalanceada. La aplicación de esta carga se aplica en forma de escalón al convertidor,
mostrándose los resultados obtenidos en las Fig. 3.9a, 3.9b y 3.9c para los voltajes en la
carga, corrientes en la carga y corrientes en el filtro respectivamente.
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(a) Voltaje en la carga para escalón de carga desbalanceada.
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(b) Corriente en la carga para escalón de desbalanceada.
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Fig. 3.9: Respuesta ante escalón de carga desbalanceada en convertidor VSI con control operando a
frecuencia variable.

La evaluación de la calidad del voltaje generado para el caso de una aplicación de una
carga no lineal se realiza mediante el cálculo de THD y el error promedio para cada una de
las ĺıneas trifásicas. Los valores obtenidos para este caso son mostrados en la Tabla 3.4.

Tabla 3.4: Valores THD y error en estado estacionario de voltajes de fase con carga desbalanceada para
control operando a frecuencia variable.

Variable THD Error
Voltaje A 1.78% 1.92%
Voltaje B 1.77% 1.89%
Voltaje C 1.77% 1.82%

La Fig. 3.10 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga
desbalanceada de 0% a 100% en el sistema de potencia.
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Fig. 3.10: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga desbalanceada.

3.3.5. Efecto de la variación de parámetros del filtro LC para propuesta de
control operando a frecuencia variable

El uso de un algoritmo basado en un modelo predictivo es sensible a cambios en los
parámetros del sistema, producto del uso de valores ya definidos para la aproximación del
modelo matemático. Con el fin de analizar el efecto que un error en la medición o el cambio
en el valor de los parámetros que podŕıan sufrir los componentes (producto del desgaste, ca-
lor u otras variables fuera del control del usuario), es que se simulará mediante software un
error controlado en los componentes del filtro LC y de este modo evaluar el efecto producido
sobre el algoritmo de control.

Para evaluar la respuesta del algoritmo de control ante discrepancias en los valores in-
tegrados al programa, es que se variará cada valor de capacitancia e inductancia tanto al
alza como baja de manera individual, para de este modo analizar el efecto que provoca cada
componente en la señal final generada. Para apreciar de mejor manera el efecto, también
se realizarán estas pruebas considerando la conexión en escalón de una carga puramente
resistiva, minimizando de este modo las diferencias entre la operación ideal y esta prueba
simulada con valores modificados. Este mismo proceso de evaluación del algoritmo se llevará
a cabo en una carga no lineal y desbalanceada.

El primer set de simulaciones se llevará a cabo realizando un cambio en los valores de
capacitancias e inductancias para una carga puramente resistiva. Se evaluará el comporta-
miento cambiando el valor de los componentes a la mitad del valor declarado en el programa
de control y luego en un 50% superior, siendo estos valores elegidos debido a que permiten
observar de manera clara los efectos que tienen los cambios de los componentes en cada
variable evaluada. Los siguientes sets de simulaciones sufrirán la misma evaluación, sólo que
utilizando una carga de tipo no lineal y desbalanceadas para aśı ver los efectos en estas.

Las Fig. 3.11 y 3.12 muestran el efecto que se produce al variar el valor de los componentes
del circuito en los voltajes de carga, corrientes de carga y corrientes en el filtro para una
carga de tipo lineal puramente resistiva conectada al convertidor VSI. Esta variación se hace
para valores que modifiquen la capacitancia e inductancia del filtro en un 50% y un 150%
del valor nominal declarado en el algoritmo de control.
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(a) Voltaje con condensador al 50% del valor original.
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(b) Voltaje con condensador al 150% del valor original.
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(c) Corriente con condensador al 50% del valor original.
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(d) Corriente con condensador al 150% del valor original.
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(e) Corriente en el filtro con condensador al 50% del valor
original.
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(f) Corriente en el filtro con condensador al 150% del valor
original.

Fig. 3.11: Respuesta ante variación del valor en el condensador del convertidor VSI con carga lineal.
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(a) Voltaje con inductor al 50% del valor original.
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(b) Voltaje con inductor al 150% del valor original.
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(c) Corriente con inductor al 50% del valor original.

0.04 0.05 0.06 0.07 0.08

Tiempo [s]

-20

-10

0

10

20

C
or

rie
nt

e 
[A

]

Corriente en la carga

(d) Corriente con inductor al 150% del valor original.

0.04 0.05 0.06 0.07 0.08

Tiempo [s]

-20

-10

0

10

20

C
or

rie
nt

e 
[A

]

Corriente en el filtro

(e) Corriente en el filtro con inductor al 50% del valor
original.

0.04 0.05 0.06 0.07 0.08

Tiempo [s]

-20

-10

0

10

20

C
or

rie
nt

e 
[A

]

Corriente en el filtro

(f) Corriente en el filtro con inductor al 150% del valor
original.

Fig. 3.12: Respuesta ante variación del valor en el inductor del convertidor VSI con carga lineal.

Evaluando la calidad de las señales ante la variación de los componentes del filtro LC es
que se calcula el THD de los voltajes de fase para el caso de conexión de una carga lineal
puramente resistiva, obteniéndose la Tabla comparativa 3.5, donde se muestra el cambio en el
porcentaje de distorsión armónica presentes en la simulación. En la Tabla 3.6 es presentado
los errores promedio para cada una de las situaciones evaluadas para el caso de conexión de
carga lineal.
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Tabla 3.5: Valores de THD para carga lineal ante variaciones en los valores de capacitancia e inductancia
del filtro LC para control operando a frecuencia variable.

Variable
a evaluar

THD con carga lineal
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 2.25% 1.64% 3.67% 1.04%
Voltaje B 2.40% 1.66% 3.62% 1.06%
Voltaje C 2.30% 1.70% 3.76% 1.05%

Tabla 3.6: Valores de error en estado estacionario para carga lineal ante variaciones en los valores de
capacitancia e inductancia del filtro LC para control operando a frecuencia variable.

Variable
a evaluar

Error con carga lineal
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 2.85% 1.71% 4.04% 1.34%
Voltaje B 2.87% 1.70% 3.90% 1.34%
Voltaje C 2.73% 1.73% 4.04% 1.38%

Las Fig. 3.13 y 3.14 muestran el efecto que se produce al variar el valor de los componentes
del circuito en los voltajes de carga, corrientes de carga y corriente en el filtro para una carga
de tipo no lineal conectada al convertidor VSI, para valores que modifiquen la capacitancia
e inductancia del filtro en un 50% y un 150% del valor nominal declarado en el algoritmo
de control.
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Fig. 3.13: Respuesta ante variación del valor en el condensador del convertidor VSI con carga no lineal.
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Fig. 3.14: Respuesta ante variación del valor en el inductor del convertidor VSI con carga no lineal.

De la misma forma que para la carga lineal se evalúa la calidad de las señales ante la
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variación de los componentes del filtro LC mediante el cálculo del THD de los voltajes de
fase para el caso de conexión de una carga de naturaleza no lineal, obteniéndose la Tabla
comparativa 3.7, donde se muestra el cambio en el porcentaje de distorsión armónica pre-
sentes en la simulación. En la Tabla 3.8 es presentado los errores promedio para cada una
de las situaciones evaluadas para el caso de conexión de carga no lineal.

Tabla 3.7: Valores de THD para carga no lineal ante variaciones en los valores de capacitancia e
inductancia del filtro LC para control operando a frecuencia variable.

Variable
a evaluar

THD con carga no lineal
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 2.80% 2.00% 4.03% 1.48%
Voltaje B 2.83% 1.98% 3.99% 1.49%
Voltaje C 2.78% 1.96% 3.98% 1.48%

Tabla 3.8: Valores de error en estado estacionario para carga no lineal ante variaciones en los valores de
capacitancia e inductancia del filtro LC para control operando a frecuencia variable.

Variable
a evaluar

Error con carga no lineal
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 2.85% 1.78% 4.14% 1.37%
Voltaje B 2.86% 1.77% 4.13% 1.37%
Voltaje C 2.84% 1.77% 4.14% 1.36%

Las Fig. 3.15 y 3.16 muestran el efecto que se produce al variar el valor de los componentes
del circuito en los voltajes de carga, corrientes de carga y corriente en el filtro para una
carga de tipo desbalanceada conectada al convertidor VSI, para valores que modifiquen la
capacitancia e inductancia del filtro en un 50% y un 150% del valor nominal declarado en
el algoritmo de control.
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original.

Fig. 3.15: Respuesta ante variación del valor en el condensador del convertidor VSI con carga
desbalanceada.
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Fig. 3.16: Respuesta ante variación del valor en el inductor del convertidor VSI con carga desbalanceada.

Se evalúa la calidad de las señales ante la variación de los componentes del filtro LC
mediante el cálculo del THD de los voltajes de fase para el caso de conexión de una carga
desbalanceada, obteniéndose la Tabla comparativa 3.9, donde se muestra el cambio en el
porcentaje de distorsión armónica presentes en la simulación. En la Tabla 3.10 es presentado
los errores promedio para cada una de las situaciones evaluadas para el caso de conexión de
carga desbalanceada.

Tabla 3.9: Valores de THD para carga desbalanceada ante variaciones en los valores de capacitancia e
inductancia del filtro LC para control operando a frecuencia variable.

Variable
a evaluar

THD con carga desbalanceada
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 2.73% 1.77% 3.93% 1.11%
Voltaje B 2.77% 1.77% 3.94% 1.11%
Voltaje C 2.71% 1.75% 3.94% 1.10%
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Tabla 3.10: Valores de error en estado estacionario para carga desbalanceada ante variaciones en los valores
de capacitancia e inductancia del filtro LC para control operando a frecuencia variable.

Variable
a evaluar

Error con carga desbalanceada
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 2.88% 1.76% 4.17% 1.35%
Voltaje B 2.81% 1.76% 4.20% 1.30%
Voltaje C 2.77% 1.67% 4.14% 1.26%

Los resultados muestran que ante una variación en los parámetros del filtro para una
carga lineal en el algoritmo operando a frecuencia variable de conmutación, se obtienen
variaciones en las mediciones de THD de hasta un 125% respecto a los valores obtenidos sin
la variación de los parámetros, en un 102% para la evaluación ante una carga no lineal y
para la carga desbalanceada se alcanzan variaciones de hasta un 122%, siendo todos estos
valores un deterioro de los voltajes generados. Los resultados muestran que el parámetro
que en mayor medida afecta el desempeño del algoritmo y el convertidor corresponde a la
inductancia L del filtro, provocando una merma considerable en la calidad de las señales
cuando se realiza el cambio escalón al 50% del valor declarado para la inductancia, mientras
que al hacer este cambio al 150% del valor original se produce una mejora que llega hasta
el 36% para la carga lineal, mientras que en el caso no lineal es de un 25% y ante cargas
desbalanceadas este alcanza un 38%. El comportamiento del error presenta una evolución
similar a la del THD, encontrando que este se ve en mayor medida afectado por los cambios
en los valores de la inductancia tanto de manera negativa como positiva.

3.3.6. Efecto en la variación del tiempo de muestreo del algoritmo operando a
frecuencia variable

La frecuencia de muestreo determina el número de muestras que se obtendrán por cada
unidad de tiempo. A mayor frecuencia de muestreo, la señal discreta que se genera a partir
de la señal continua que se está evaluando, se aproximará de mejor manera a esta última,
pero a la vez requerirá una mayor capacidad de procesamiento por parte de los sensores
y controladores debido al tiempo de muestreo más reducido. En cambio, a una menor fre-
cuencia de muestreo se producirá el efecto contrario, obteniéndose una señal discreta con un
mayor error respecto a la señal continua, pero que permitirá la operación del circuito con
sensores y controladores que posean una menor capacidad de procesamiento.

La elección del tiempo de muestreo en los algoritmos de control tiene un impacto directo
en el desempeño global de este. El uso de un tiempo de muestreo muy alto, asociado a una
frecuencia de muestreo baja, provocará errores en la toma de decisiones del algoritmo, al
existir una mayor diferencia entre el valor que se está tomando como muestra y el valor real
que se encuentra presente en el sistema. Debido a esta situación, el uso de una frecuencia de
muestreo mayor permitirá al algoritmo poseer de información más fidedigna a la situación
actual, que a su vez dará paso a una mejor toma de decisiones.

Al inicio del documento, se planteó como objetivo el desarrollo de algoritmos que presen-
tarán un bajo nivel de THD en la señal de voltaje generada por el convertidor, para de este
modo ser una propuesta viable para aplicaciones sensibles según el estándar IEEE 519-2014.
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Considerando esto, se plantea conocer el punto en que el tiempo de muestreo provocará una
merma considerable en el rendimiento general del algoritmo, tal que genere un aumento en
el porcentaje de THD de la señal generada que supere el umbral establecido por el estándar,
provocando que la propuesta sea inviable para aplicaciones sensibles. Para establecer la fre-
cuencia de muestreo mı́nima que mantiene al convertidor operando bajo el umbral del 5%
de THD para la señal de voltaje, se procede a evaluar para distintos valores de frecuencia de
muestreo los niveles de distorsión armónica generados, comenzando en un valor de 50 kHz y
reduciendo este valor de manera paulatina hasta sobrepasar el ĺımite establecido. Esta eva-
luación se realiza tanto para el algoritmo de control de voltaje operando a frecuencia variable
con una carga de tipo lineal como no lineal. Los datos obtenidos para la carga desbalanceada
son omitidos al presentar en las distintas simulaciones datos intermedios entre los otros dos
tipos de cargas, de este modo se obtiene una gráfica más comprensible. Los datos obtenidos
son mostrados en la Fig. 3.17.

A lo largo del caṕıtulo, se ha observado al simular la propuesta de control predictivo de
voltaje operando a frecuencia variable, que existe una clara tendencia del sistema a obtener
un menor nivel de THD cuando se evalúa su operación al conectar una carga lineal puramente
resistiva en lugar de una carga de naturaleza no lineal o desbalanceada. Este comportamiento
se mantiene al modificar la frecuencia de muestreo del algoritmo, obteniendo en un inicio
a una frecuencia de muestreo mayor a la utilizada correspondiente a 50 kHz un valor de
THD promedio de 1.11% para la propuesta conectada a una carga lineal y de 1.27% para
la carga no lineal. Estos valores a medida que se aumenta el tiempo entre cada muestreo
del algoritmo, tienen una tendencia a incrementar de manera casi lineal, lo que se traduce
en un aumento del ruido de las señales de voltaje generadas por el convertidor VSI y por
tanto el incremento del valor de THD en la operación. Para el caso de la carga no lineal, el
ĺımite establecido por el estándar se alcanza a una frecuencia de muestro de 24.8 kHz, punto
en que el sistema comienza a superar el umbral de 5% requerido, situación que es mejorada
para el caso de la carga lineal, pudiendo rebajar esta frecuencia de muestreo hasta poco más
de 23.5 kHz.
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Fig. 3.17: Variación en el valor de THD según frecuencia de muestreo para control operando a frecuencia
variable.
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3.4. Análisis de la propuesta

La propuesta de control predictivo de voltaje a frecuencia variable planteada para el con-
vertidor VSI con filtro LC en su salida en este caṕıtulo, presenta un comportamiento acorde
a lo encontrado en la literatura, mostrando una buena regulación de voltajes ante distintos
tipos de cargas conectadas.

Al evaluar el algoritmo para una carga de tipo lineal puramente resistiva, es posible ob-
servar cómo los voltajes para las tres fases siguen las referencias de manera correcta, incluso
aún cuando se conecta una carga lineal en forma de escalón al tiempo de 0.05 segundos,
presentando una rápida respuesta dinámica frente a perturbaciones, logrando la regulación
en un corto periodo y manteniendo la referencia sinusoidal definida. En cuanto a la calidad
de esta señal generada, se puede observar que al momento de realizar el estudio en relación
a la distorsión armónica de los voltajes, todos presentan un valor menor a 5% (Tabla 3.2),
lo cual lo hace una opción viable para aplicaciones sensibles según el estándar recomendado
por la IEEE 519-2014.

Al realizar la evaluación para una carga de tipo no lineal, consistente en un puente rec-
tificador y una carga RLC, se obtiene que al conectar en forma de escalón esta carga, el
voltaje regulado se mantiene con la forma sinusoidal requerida, siguiendo la referencia de
manera correcta. Aún cuando la corriente presenta un comportamiento distorsionado, la
señal generada para el voltaje no presenta irregularidades. Al evaluar la calidad de estos
voltajes mediante su THD (Tabla 3.3) es posible notar que a pesar de ser mayores en valor
que el caso de una carga lineal, aún es posible obtener valores de distorsión armónica menor
al 5% requerido para aplicaciones sensibles. Del mismo modo, al evaluar el algoritmo ante
una carga desbalanceada aplicada en escalón, se obtiene que el algoritmo es capaz de man-
tener la referencia definida aún cuando las distintas fases presentan una distinta demanda
de corriente. La calidad de los voltajes generados por el algoritmo presentan una distorsión
armónica (Tabla 3.4) menor al 5% requerido, colocando a este tipo de carga en un punto
intermedio entre los valores encontrados para los otros dos tipos de carga.

El estudiar el error de los voltajes generados respecto a la referencia, se observa para
todos los casos que el error promedio se encuentra bajo el 2% para cada una de las fases una
vez que el sistema se ha estabilizado. Del mismo modo, al estudiar el error del voltaje en
estado transiente al momento de aplicar una carga en escalón de 0% a 100% de la capacidad
definida para el sistema, se observa que para los 3 tipos de cargas propuestos, el algoritmo
es capaz de conseguir quedar dentro de los márgenes establecidos por la clasificación 2 del
estándar IEC 62040-3, lo cual sitúa al sistema simulado dentro de propuestas aceptables
para ser utilizadas como soluciones UPS.

Dado que el algoritmo de control propuesto hace uso de un modelo matemático del siste-
ma para realizar los cálculos predictivos de cada una de las variables involucradas, provoca
que la propuesta de control sea sensible a cambios en las variables declaradas del sistema,
por esto es que se evalúa el grado de impacto que tiene un error en la medición de los
componentes del filtro LC. Al realizar esta comprobación mediante simulación de manera
independiente para cada uno de los elementos (capacitor e inductor) se obtiene que el sistema
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responde aún de forma correcta ante esta variación, pudiendo mantener el seguimiento de
la referencia del sistema, pero observándose una modificación en todos los casos de la dis-
torsión armónica generada en las señales de voltaje y presentándose irregularidades mayores
en la corrientes del filtro del convertidor, por lo que para estos casos es necesario realizar
un estudio detallado de los elementos a alimentar con este dispositivo para no superar la
recomendación de un máximo de 5% de THD.

La frecuencia de muestreo de 40 kHz utilizada en este algoritmo, permite obtener una
medición detallada de las señales de voltaje generadas por el convertidor VSI, lo que a su vez
da la posibilidad al algoritmo de seleccionar un conjunto de estados apropiados a la situación
real. Aunque debido al alto costo computacional y el mayor costo monetario de los equipos
que supone trabajar con frecuencias tan altas de muestreo y de conmutación, es de interés
conocer la frecuencia de muestreo mı́nima en que el objetivo de estudio sigue siendo viable de
alcanzar. De este modo se obtiene que la frecuencia mı́nima de muestreo en que el algoritmo
de control operando a frecuencia variable cumple con su objetivo se da cercano a 23.5 kHz,
aunque este valor solo se da ante la conexión de una carga lineal puramente resistiva, ya
que al conectar una carga no lineal al sistema, este valor aumenta a los 24.8 kHz. Aunque
al considerar que se trata de un entorno de simulación, estos valores pueden ser menores a
una implementación f́ısica, debido a otros factores y limitantes que deben considerarse, por
lo que ante una situación real es esperable que el algoritmo pueda cumplir con el estándar a
una frecuencia de muestreo mayor a estas mı́nimas estudiadas.

La propuesta presentada permite obtener un control predictivo de voltaje que es capaz
de regular con precisión referencias de voltaje trifásicas que alimentan a cargas de naturaleza
lineal, no lineal y desbalanceadas, logrando una baja distorsión armónica y error promedio
en las señales generadas, incluso ante errores en la declaración de valores de capacitancia e
inductancia del filtro LC.
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4. Estrategia de control predictivo de voltaje operando

a frecuencia fija

En este caṕıtulo se propone una técnica de control predictivo de voltaje en el convertidor
VSI con filtro LC en su salida operando a frecuencia fija de conmutación. Esta propuesta
produce una mejora respecto a las técnicas de control predictivo operando a frecuencia
variable de conmutación, como la presentada en el caṕıtulo anterior. Primeramente se explica
la nueva propuesta de control, en que se diferencia respecto a la trabajada anteriormente,
junto a consideraciones espećıficas que se presentan en la lógica propuesta. Luego se pasará a
la etapa de validación del algoritmo mediante software de simulación. Por último, se analizan
los datos obtenidos a partir de los resultados de la propuesta y se compara con el control
operando a frecuencia variable.

4.1. Propuesta de control

La propuesta de control predictivo clásico operando a frecuencia variable de conmutación,
basa su operación en la evaluación de todos los estados válidos del convertidor para predecir
los valores de las variables de interés y de este modo encontrar el estado que minimice el
error con la señal de referencia. Al realizar este proceso, el algoritmo selecciona el estado
que mejor se aproxima a la referencia en el instante evaluado, lo que puede generar que en
dos o más periodos sea seleccionado como vector óptimo el mismo estado del convertidor,
como aśı también podŕıa ser seleccionado uno diferente en cada periodo de evaluación. Este
comportamiento es lo que genera la frecuencia variable de conmutación en el convertidor VSI
y es una caracteŕıstica intŕınseca a las propuestas de control predictiva clásicas en converti-
dores y tiene como consecuencia la generación del rizado en las señales de salida y una mayor
distorsión armónica total tanto en el voltaje como corriente del convertidor, además de que
puede generar un mayor estrés de un dispositivo semiconductor respecto a otro dentro del
mismo convertidor [57,58].

La propuesta de control que se presenta en este caṕıtulo tiene como fin mejorar la res-
puesta de control que fue presentada en el caṕıtulo 3, solucionando los problemas que se
generan por la frecuencia variable de conmutación mediante la emulación de un control por
modulación de espacios de vectores (Space Vector Modulation (SVM)) con un controlador
lineal PI, pero usando el control predictivo como base de operación [59–61].

El modelo matemático utilizado en la propuesta de control predictivo clásico puede ser
implementado también en la propuesta de control operando a frecuencia fija, pero es preferi-
ble seleccionar un horizonte de predicción N = 1 para mantener bajo el número de cálculos
numéricos del algoritmo [62]. Por otro lado, los estados válidos del convertidor son los mismos
8 estados presentados en la Tabla 2.2, pero que al representarse en coordenadas αβ como se
muestra en la Fig. 4.1 se obtienen seis sectores conformados por estos estados válidos.

La estrategia de control predictivo a frecuencia fija que se propone evalúa en cada tiempo
de muestreo cada uno de los seis sectores dispuestos en el plano αβ de la Fig. 4.1. Como se
observa cada sector está compuesto por dos vectores adyacentes que representan los distintos
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Fig. 4.1: Representación de vectores de estados posibles del VSI en coordenadas αβ.

estados válidos del convertidor VSI, además de integrarse el vector cero en este diagrama
que corresponde al estado en que el convertidor genera un voltaje con valor cero. A partir
de esto, el algoritmo evaluará cada sector haciendo uso de dos funciones de costo, g1 y g2,
para el primer y segundo vector que forman cada sector respectivamente, además de una
tercera función de costo g0 que evaluará el efecto del vector cero de los posibles estados del
convertidor. Las funciones g1 y g2 se evaluarán para cada uno de los seis sectores en cada
tiempo de muestreo, mientras que la función g0 solo se evaluará una única vez en cada uno
de estos, lo que permitirá obtener todas las predicciones de las variables necesarias. Estas
funciones de costo tendrán la forma de la expresión (4.1).

gn = [v∗cα − vcα(k + 1)]2 +
[
v∗cβ − vcβ(k + 1)

]2
(4.1)

Dado que el algoritmo de control busca emular el control SVM con un controlador PI,
es necesario definir una serie de expresiones que permiten determinar los ciclos de trabajo
que serán asociados a cada vector. Estas expresiones corresponden a las ecuaciones (4.2),
(4.3) y (4.4) siendo d0, d1 y d2 los ciclos de trabajos asociados a cada vector óptimo y D una
constante.

d0 =
D

g0
(4.2)

d1 =
D

g1
(4.3)

d2 =
D

g2
(4.4)

d0 + d1 + d2 = 1 (4.5)
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Al reemplazar las ecuaciones (4.2), (4.3) y (4.4) en (4.5) se obtiene (4.6). Luego, despe-
jando D se obtiene una expresión para la constante desconocida (4.7).

D

g0
+

D

g1
+

D

g2
= 1 (4.6)

D =
g0g1g2

g1g2 + g0g2 + g0g1
(4.7)

Reemplazando la expresión (4.7) en las ecuaciones (4.2), (4.3) y (4.4) es posible obtener
los ciclos de trabajo bajo expresiones y variables conocidas dadas por la ecuaciones (4.8),
(4.9) y (4.10).

d0 =
g1g2

g1g2 + g0g2 + g0g1
(4.8)

d1 =
g0g2

g1g2 + g0g2 + g0g1
(4.9)

d2 =
g1g0

g1g2 + g0g2 + g0g1
(4.10)

De esta manera es posible obtener la función de costo que el algoritmo buscará optimizar,
definida por (4.11).

g(k+1) = d0g0 + d1g1 + d2g2 (4.11)

La función de costo definida permitirá obtener el sector que logra minimizar el error
con la referencia de voltaje deseada y del cual se desprenderán los dos vectores de estados
óptimos vopt1 y vopt2 que serán aplicados al VSI en el siguiente periodo. Con la selección de
los vectores óptimos y ya calculados los ciclos de trabajo asociados a estos vectores y al
vector cero, es posible calcular el tiempo por el cual deberán ser aplicados cada vector. Estos
tiempos son T0, T1 y T2 respectivamente para el vector cero y lo vectores óptimos vopt1 y vopt2

y son definidos por las relaciones mostradas en (4.12), (4.13) y (4.14) siendo Ts el tiempo de
muestreo del programa.

T0 = Tsd0 (4.12)

T1 = Tsd1 (4.13)

T2 = Tsd2 (4.14)

T0 + T1 + T2 = Ts (4.15)
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La estrategia de conmutación que se aplicará en el siguiente periodo de muestreo en el
convertidor VSI, tiene como fin establecer un patrón en el que los distintos vectores óptimos
que son aplicados solo cambien el estado de una pierna del convertidor a la vez, esto con el
fin de obtener los mejores resultados al reducir la posibilidad de generarse estados inválidos
que reduzcan la eficiencia del convertidor o pongan en riesgo la integridad de este. Esta
estrategia de conmutación es mostrado en la Fig. 4.2 y sigue las reglas que se enumeran a
continuación:

1. Vector cero es aplicado un cuarto del tiempo T0.

2. Vector vopt1 es aplicado la mitad del tiempo T1.

3. Vector vopt2 es aplicado la mitad del tiempo T2.

4. Vector cero es aplicado la mitad del tiempo T0.

5. Vector vopt2 es aplicado la mitad del tiempo T2.

6. Vector vopt1 es aplicado la mitad del tiempo T1.

7. Vector cero es aplicado un cuarto del tiempo T0.

0

1

0

1

0

1

Ts

vopt1

vopt2

vopt0

T0

4
T1

2
T2

2
T0

2
T2

2
T1

2
T0

4

Fig. 4.2: Patrón de conmutación de control predictivo a frecuencia fija.

En la Fig. 4.3 se muestra el diagrama de bloques que rige el comportamiento de la pro-
puesta de control predictiva a frecuencia fija del convertidor VSI. En esta se puede notar el
proceso que seguirá el algoritmo, desde la medición de las variables de voltaje y corriente,
hasta la aplicación de los vectores de estados correspondiente. Nótese que la principal dife-
rencia con el diagrama de bloques de la Fig. 3.1 que representa a la estrategia de control
predictiva operando a frecuencia variable, es la adición de una etapa de modulación que
permite otorgar a la propuesta de control la caracteŕıstica de conmutar a frecuencia fija.
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Fig. 4.3: Diagrama de bloques de la propuesta de control predictivo a frecuencia fija.

4.2. Resultados de simulación

Para evaluar la propuesta de control predictivo a frecuencia fija que regirá el comporta-
miento del convertidor VSI se desarrolló un algoritmo utilizando el software de MATLAB y
simulink y tomando como parámetros de esta los mismos utilizados en la propuesta clásica
de control operando a frecuencia variable y que son mostrado en la Tabla 4.1, todo esto con
el fin de obtener la menor discrepancia entre simulaciones y aśı lograr una comparativa más
fidedigna de ambas propuestas.

Tabla 4.1: Parámetros utilizados en simulación del sistema VSI con filtro LC para el algoritmo operando a
frecuencia fija.

Parámetro Valor
Voltaje enlace DC 1000 V

Inductancia del filtro L 2.2 mH
Capacitancia del filtro C 20 µF
Tiempo de muestreo 25 µs
Voltaje de referencia 220 VRMS

Frecuencia de referencia 50 Hz

4.2.1. Cambio escalón de referencia de voltaje

La Fig. 4.4 muestra la gráfica de voltaje en la carga cuando el sistema es evaluado para
un cambio repentino en forma escalón de la referencia de voltaje trifásica desde 110 VRMS a
220 VRMS con el fin de observar la respuesta dinámica del sistema.
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Fig. 4.4: Respuesta ante cambio escalón de referencia de voltaje con control operando a frecuencia fija.

4.2.2. Cargas lineales

El algoritmo de control predictivo a frecuencia fija es evaluado, al igual que en el caso
operando a frecuencia variable, para una carga puramente resistiva, realizándose la aplicación
de esta carga en forma escalón al convertidor. La Fig. 4.5 muestra una comparativa del
patrón de conmutación generado por el control a frecuencia variable y fija, donde se aprecia la
diferencia en la frecuencia de conmutación para un mismo intervalo que es caracteŕıstico para
cada tipo de control. El algoritmo operando a frecuencia fija según las simulaciones realizadas,
presenta una frecuencia conmutación aproximada de 45 kHz, siendo considerablemente mayor
a los 12.5 kHz de la propuesta operando a frecuencia variable de conmutación, por lo que se
debe tener en consideración este aumento al momento de aplicar este tipo de control en un
convertidor real. Las Fig. 4.6a, 4.6b y 4.6c muestran el comportamiento del convertidor en
las ĺıneas trifásicas para el voltaje en la carga, corriente en la carga y corriente en el filtro
ante la conexión de una carga lineal.
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(a) Conmutación del transistor Sa1 con control predictivo a
frecuencia variable.
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(b) Conmutación del transistor Sa1 con control predictivo a
frecuencia fija.

Fig. 4.5: Comparativa del patrón de conmutación del transistor Sa1 ante control operando a frecuencia
variable y fija de conmutación para una carga lineal.
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(a) Voltaje en la carga para escalón de carga resistiva con control operando
a frecuencia fija.
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(b) Corriente en la carga para escalón de carga resistiva con control a
frecuencia fija.
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(c) Corriente en el filtro para escalón de carga resistiva con control a
frecuencia fija.

Fig. 4.6: Respuesta ante escalón de carga lineal en convertidor VSI con control operando a frecuencia fija.

La evaluación de la calidad de las señales de voltajes generados se realiza mediante un
análisis a través de la transformada de Fourier, para de este modo obtener el valor de THD
para cada una de las ĺıneas trifásicas, donde también es analizado el error promedio. Estos
valores obtenidos son mostrados en la Tabla 4.2.
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Tabla 4.2: Valores THD y error en estado estacionario de voltajes de fase con carga lineal para control
operando a frecuencia fija.

Variable THD Error
Voltaje A 1.26% 1.06%
Voltaje B 1.29% 1.06%
Voltaje C 1.28% 1.07%

La Fig. 4.7 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga lineal
en el convertidor de potencia con el algoritmo operando a frecuencia fija de conmutación.
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Fig. 4.7: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga lineal.

4.2.3. Cargas no lineales

La evaluación del algoritmo se realiza para una carga no lineal, compuesta por un puente
rectificador en la etapa de entrada que alimenta un circuito RLC de las mismas caracteŕısticas
que el evaluado en el caṕıtulo 3.3.3. La aplicación de esta carga se aplica en forma escalón al
convertidor a los 0.05 segundos, mostrándose los resultados obtenidos en las Fig. 4.8a, 4.8b y
4.8c para el voltaje en la carga, corriente en la carga y corriente en el filtro respectivamente.
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(a) Voltaje en la carga para escalón de carga no lineal con control a
frecuencia fija.
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(b) Corriente en la carga para escalón de carga no lineal con control a
frecuencia fija.
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(c) Corriente en el filtro para escalón de carga no lineal con control a
frecuencia fija.

Fig. 4.8: Respuesta ante escalón de carga no lineal en convertidor VSI con control operando a frecuencia
fija.

Evaluando la calidad del voltaje trifásico generado para una carga no lineal mediante el
cálculo de THD y error promedio, se obtienen los resultados mostrados en la Tabla 4.3

Tabla 4.3: Valores THD y error en estado estacionario de voltajes de fase con carga no lineal para control
operando a frecuencia fija.

Variable THD Error
Voltaje A 1.71% 1.20%
Voltaje B 1.74% 1.20%
Voltaje C 1.75% 1.21%

La Fig. 4.9 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga no
lineal de 0% a 100% en el sistema de potencia.
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Fig. 4.9: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga no lineal.

4.2.4. Carga desbalanceada

Al igual que en el caso evaluado para el algoritmo operando a frecuencia variable de
conmutación, se busca que esta segunda propuesta operando a frecuencia fija presente una
buena respuesta ante la aplicación de cargas de distinta naturaleza. El algoritmo es evaluado
para una carga desbalanceada aplicada en escalón a los 0.05 segundos, mostrándose los
resultados obtenidos en las Fig. 4.10a, 4.10b y 4.10c para los voltajes en la carga, corrientes
en la carga y corrientes en el filtro respectivamente.
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(a) Voltaje en la carga para escalón de carga desbalanceada con control a
frecuencia fija.
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(b) Corriente en la carga para escalón de carga desbalanceada con control a
frecuencia fija.
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(c) Corriente en el filtro para escalón de carga desbalanceada con control a
frecuencia fija.

Fig. 4.10: Respuesta ante escalón de carga desbalanceada en convertidor VSI con control operando a
frecuencia fija.

La evaluación de la calidad del voltaje generado para el caso de una aplicación de una
carga desbalanceada se realiza mediante el cálculo de THD y el error promedio para cada
una de las ĺıneas trifásicas. Los valores obtenidos para este caso son mostrados en la Tabla
4.4.

Tabla 4.4: Valores THD y error en estado estacionario de voltajes de fase con carga desbalanceada para
control operando a frecuencia fija.

Variable THD Error
Voltaje A 1.71% 1.25%
Voltaje B 1.75% 1.25%
Voltaje C 1.67% 1.18%

La Fig. 4.11 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga
desbalanceada de 0% a 100% en el sistema de potencia.
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Fig. 4.11: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga desbalanceada.
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4.2.5. Efecto de la variación de parámetros del filtro LC para propuesta de
control operando a frecuencia fija

Basándose en los mismos principios expuestos en el caṕıtulo 3.3.5 respecto a la sensibili-
dad que presenta el algoritmo de control predictivo antes los cambios en los parámetros de
este, y cómo puede afectar de manera negativa al error entre la señal generada y la referen-
cia, junto al aumento de los niveles de componentes armónicos presentes, es que se simula
una variación controlada en el valor de los componentes que conforman el filtro LC, para de
este modo evaluar el efecto que provoca en la propuesta de control predictivo operando a
frecuencia fija y contrastar estos datos con el que opera a frecuencia variable.

Los set de simulaciones que son presentados a continuación, se llevan a cabo realizando
un cambio en los valores de los capacitores e inductores que conforman el filtro LC ubicado
en la salida del convertidor VSI entre un 50% y un 150% del valor nominal declarado. La
evaluación se realizará primeramente para una carga lineal puramente resistiva, con la que
se obtendrán datos de desempeño, para luego realizar el mismo proceso para una carga de
naturaleza no lineal y desbalanceada.

Las Fig. 4.12 y 4.13 muestran el efecto producido por la variación en los parámetros de
los componentes del filtro LC en los voltajes de carga, corriente de carga y corriente en el
filtro ante la conexión de una carga del tipo lineal puramente resistiva.

0.04 0.05 0.06 0.07 0.08

Tiempo [s]

-311

0

311

V
ol

ta
je

 [V
]

Voltaje en la carga

(a) Voltaje con condensador al 50% del valor original con
control a frecuencia fija.
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(b) Voltaje con condensador al 150% del valor original con
control a frecuencia fija.
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(c) Corriente con condensador al 50% del valor original con
control a frecuencia fija.
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(d) Corriente con condensador al 150% del valor original con
control a frecuencia fija.
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(e) Corriente en el filtro con condensador al 50% del valor
original con control a frecuencia fija.
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(f) Corriente en el filtro con condensador al 150% del valor
original con control a frecuencia fija.

Fig. 4.12: Respuesta ante variación del valor en el condensador del convertidor VSI con carga lineal con
control operando a frecuencia fija.
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(a) Voltaje con inductor al 50% del valor original con control
a frecuencia fija.

0.04 0.05 0.06 0.07 0.08

Tiempo [s]

-311

0

311

V
ol

ta
je

 [V
]

Voltaje en la carga

(b) Voltaje con inductor al 150% del valor original con
control a frecuencia fija.
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(c) Corriente con inductor al 50% del valor original con
control a frecuencia fija.
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(d) Corriente con inductor al 150% del valor original con
control a frecuencia fija.
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(e) Corriente en el filtro con inductor al 50% del valor
original con control a frecuencia fija.
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(f) Corriente en el filtro con inductor al 150% del valor
original con control a frecuencia fija.

Fig. 4.13: Respuesta ante variación del valor en el inductor del convertidor VSI con carga lineal con control
operando a frecuencia fija.
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Evaluando la calidad de las señales ante la variación de los componentes del filtro LC,
es que se calcula el THD de los voltajes de fase para el caso de conexión de una carga
lineal, obteniéndose la Tabla comparativa 4.5, donde se muestra el cambio en el porcentaje
de distorsión armónica presentes en la simulación. Análisis similar es presentado en la Tabla
4.6 para el error promedio entre las señales de voltaje generadas y las referencias.

Tabla 4.5: Valores de THD para carga lineal ante variaciones en los valores de capacitancia e inductancia
del filtro LC para control operando a frecuencia fija.

Variable
a evaluar

THD con carga lineal
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 2.92% 0.60% 3.53% 0.51%
Voltaje B 2.89% 0.62% 3.62% 0.55%
Voltaje C 2.94% 0.62% 3.52% 0.54%

Tabla 4.6: Valores de error en estado estacionario para carga lineal ante variaciones en los valores de
capacitancia e inductancia del filtro LC para control operando a frecuencia fija.

Variable
a evaluar

Error con carga lineal
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 2.19% 0.82% 2.64% 0.65%
Voltaje B 2.17% 0.82% 2.66% 0.66%
Voltaje C 2.2% 0.82% 2.64% 0.65%

Las Fig. 4.14 y 4.15 muestran el efecto que se produce al variar el valor de los componentes
del circuito en los voltajes de carga, corrientes de carga y corriente en el filtro para una carga
de tipo no lineal conectada al convertidor VSI.
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(d) Corriente con condensador al 150% del valor original con
control a frecuencia fija.
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(e) Corriente en el filtro con condensador al 50% del valor
original con control a frecuencia fija.
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(f) Corriente en el filtro con condensador al 150% del valor
original con control a frecuencia fija.

Fig. 4.14: Respuesta ante variación del valor en el condensador del convertidor VSI con carga no lineal con
control operando a frecuencia fija.
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(e) Corriente en el filtro con inductor al 50% del valor
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(f) Corriente en el filtro con inductor al 150% del valor
original con control a frecuencia fija.

Fig. 4.15: Respuesta ante variación del valor en el inductor del convertidor VSI con carga no lineal con
control operando a frecuencia fija.

De la misma forma que para la carga lineal se evalúa la calidad de las señales ante la
variación de los componentes del filtro LC mediante el cálculo del THD de los voltajes de
fase para el caso de conexión de una carga de naturaleza no lineal, obteniéndose la Tabla
comparativa 4.7, donde se muestra el cambio en el porcentaje de distorsión armónica pre-
sentes en la simulación.
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Tabla 4.7: Valores de THD para carga no lineal ante variaciones en los valores de capacitancia e
inductancia del filtro LC para control operando a frecuencia fija.

Variable
a evaluar

THD con carga no lineal
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 4.85% 1.08% 4.50% 1.33%
Voltaje B 5.08% 1.08% 4.47% 1.33%
Voltaje C 5.07% 1.09% 4.46% 1.36%

Tabla 4.8: Valores de error en estado estacionario para carga no lineal ante variaciones en los valores de
capacitancia e inductancia del filtro LC para control operando a frecuencia fija.

Variable
a evaluar

Error con carga no lineal
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 3.12% 0.90% 3.07% 0.81%
Voltaje B 3.17% 0.89% 3.05% 0.80%
Voltaje C 3.19% 0.91% 3.06% 0.81%

Las Fig. 4.16 y 4.17 muestran el efecto que se produce al variar el valor de los componentes
del circuito en los voltajes de carga, corrientes de carga y corriente en el filtro para una carga
de tipo desbalanceada conectada al convertidor VSI.
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(f) Corriente en el filtro con condensador al 150% del valor
original con control a frecuencia fija.

Fig. 4.16: Respuesta ante variación del valor en el condensador del convertidor VSI con carga
desbalanceada con control operando a frecuencia fija.
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(f) Corriente en el filtro con inductor al 150% del valor
original con control a frecuencia fija.

Fig. 4.17: Respuesta ante variación del valor en el inductor del convertidor VSI con carga desbalanceada
con control operando a frecuencia fija.
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Se calcula el THD de los voltajes de fase para el caso de conexión de una carga desbalan-
ceada, obteniéndose la Tabla comparativa 4.9, donde se muestra el cambio en el porcentaje
de distorsión armónica presentes en la simulación. Análisis similar es presentado en la Tabla
4.10 para el error promedio entre las señales de voltaje generadas y las referencias.

Tabla 4.9: Valores de THD para carga desbalanceada ante variaciones en los valores de capacitancia e
inductancia del filtro LC para control operando a frecuencia fija.

Variable
a evaluar

THD con carga desbalanceada
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 5.89% 0.73% 4.71% 0.55%
Voltaje B 5.71% 0.72% 4.69% 0.57%
Voltaje C 5.60% 0.73% 4.68% 0.56%

Tabla 4.10: Valores de error en estado estacionario para carga desbalanceada ante variaciones en los valores
de capacitancia e inductancia del filtro LC para control operando a frecuencia fija.

Variable
a evaluar

Error con carga desbalanceada
Condensador 50% Condensador 150% Inductor 50% Inductor 150%

Voltaje A 3.60% 0.85% 3.18% 0.66%
Voltaje B 3.56% 0.83% 3.17% 0.63%
Voltaje C 3.46% 0.79% 3.13% 0.61%

Los resultados muestran que ante una variación en los parámetros del filtro para una
carga lineal en el algoritmo operando a frecuencia fija de conmutación, se obtienen varia-
ciones en las mediciones de THD de hasta un 178% respecto a los valores obtenidos sin la
variación de los parámetros, en un 189% para la evaluación ante una carga no lineal y para
la carga desbalanceada se alcanzan variaciones de hasta un 235%, siendo todos estos valores
un cambio que va en deterioro de los voltajes generados. Los resultados muestran que a
diferencia de la propuesta operando a frecuencia variable de conmutación, en este algoritmo
la variación de ambos parámetros afectan en gran medida la operación del sistema, siendo
los cambios escalón al 50% del valor original de la capacitancia e inductancia los que provo-
can el deterioro de los voltajes generados, mientras que el cambio escalón al 150% produce
una mejora que va desde el 22.7% ante la conexión de la carga de naturaleza no lineal y
hasta un 67% para la carga desbalanceada. Por otra parte, al igual que en el algoritmo
operando a frecuencia variable de conmutación, el error presenta una tendencia a seguir el
comportamiento presentado por la distorsión armónica, disminuyendo cuando se presenta el
cambio escalón al 150% de la capacitancia e inductancia, y aumentando cuando se presenta
el cambio escalón al 50% de estos mismos valores.

4.2.6. Efecto en la variación del tiempo de muestreo del algoritmo operando a
frecuencia fija

Utilizando la misma estrategia que en el caso del algoritmo de control predictivo operando
a frecuencia variable, se busca conocer el impacto que tiene en el desempeño global del algo-
ritmo la elección de la frecuencia de muestreo y cómo esta afecta los niveles de THD presentes
en el algoritmo. La evaluación se realiza comenzando con una frecuencia de muestreo mayor
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a la utilizada. Se define el punto de partida en 50 kHz, disminuyendo de manera progresiva la
frecuencia de muestreo hasta alcanzar el punto en que se supere el 5% de THD máximo que
se estipula en la recomendación de la IEEE 519-2014. Esto se realiza para el algoritmo de
control predictivo de voltaje operando a frecuencia fija que rige el comportamiento del VSI,
tanto para la conexión de una carga de naturaleza lineal como no lineal, dejando de lado
la carga desbalanceada por sus datos intermedios entre las dos primeras cargas mencionadas.

Al analizar el comportamiento ante la variación en el tiempo de muestreo de la propuesta
de control predictivo de voltaje operando a frecuencia fija, es posible obtener la gráfica de
la Fig. 4.18. Se observa para el caso de conexión de una carga lineal puramente resistiva
(curva azul), que desde una frecuencia de muestreo de 50 kHz a 40 kHz, se presenta un nivel
de THD que ronda el 1%, mostrándose solo un leve aumento de este valor a medida que el
tiempo de muestreo se incrementa en este rango. Desde este punto, a medida que el tiempo
de muestreo aumenta, también lo hace de manera más evidente la distorsión armónica de la
señal de voltaje generada por el VSI, alcanzando el nivel de 5% máximo permitido a una
frecuencia que ronda los 17 kHz. Para el caso donde se evalúa la conexión de una carga de
naturaleza no lineal (curva roja), se presentan valores de THD mayores que en el caso lineal,
obteniéndose a una frecuencia de muestreo de 50 kHz valores cercanos al 1%, creciendo de
manera progresiva hasta alcanzar el ĺımite de 5% de THD a una frecuencia de 23 kHz. Para
ambos casos, es posible notar una mejora en el desempeño del sistema en comparación al
algoritmo operando a frecuencia variable, pudiendo cumplir con los ĺımites establecidos en
el estándar de la IEEE 519-2014 a una menor frecuencia de muestreo.
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Fig. 4.18: Variación en el valor de THD según frecuencia de muestreo para control operando a frecuencia
fija.

Al realizar este análisis se debe tener en consideración que la comparación de las propues-
tas operando a frecuencia variable y fija de conmutación se está realizando para un mismo
tiempo de muestreo, pero dada la diferencia que existe en la aplicación de los vectores de es-
tados óptimos de ambas propuestas al convertidor, la frecuencia de conmutación promedio en
ambas propuestas para un mismo tiempo de muestreo es distinta, siendo siempre menor para
el algoritmo operando a frecuencia variable de conmutación. La importancia de esta aclara-
ción es que si se desea realizar una comparación en donde las frecuencias de conmutación
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sean similares, se deberá modificar la frecuencia de muestreo de alguna de las dos propuestas.

En el caso de aumentar la frecuencia de muestreo del algoritmo operando a frecuencia
variable para coincidir con la frecuencia de conmutación de la propuesta de control operando
a frecuencia fija, se deberá aumentar hasta 125 kHz la frecuencia de muestreo del primer
algoritmo. Al realizar este aumento de más de tres veces de la frecuencia de muestreo origi-
nal, provocará una drástica reducción en el valor de THD de los voltajes generados, siendo
cercanos al 0% según las pruebas realizadas. Por otro lado, si se reduce la frecuencia de
muestreo del algoritmo operando a frecuencia fija hasta 9 kHz, se logrará que la frecuencia
de conmutación promedio de este sea cercana a la frecuencia de conmutación del algoritmo
de control operando a frecuencia variable, pero esto provocará un gran deterioro del contro-
lador operando a frecuencia fija en cuanto a la eficacia del algoritmo para lograr seguir las
referencias de voltajes dadas, superando ampliamente el valor de THD máximo establecido
por el estándar IEEE 519-2014.

Producto de la diferencia en el desempeño que se produce por el uso de distintas fre-
cuencias de muestreo en los algoritmos de control, es que se plantea la comparación bajo
una frecuencia de muestreo única y no bajo una misma frecuencia de conmutación, ya que
de esta forma se logra un comportamiento similar entre ambas propuestas, permitiendo el
análisis ante distintas condiciones de operación y generar conclusiones según las respuesta
de cada algoritmo. Debido a esto, se debe tener en cuenta que la comparación realizada
en base a estos criterios puede conducir a una comparación que no toma en cuenta que la
mejora producida por el algoritmo de control operando a frecuencia fija se debe en gran
medida a este aumento en la frecuencia de conmutación de los transistores que conforman
al convertidor.

4.3. Análisis de la propuesta

La propuesta planteada en este caṕıtulo basada en un modelo predictivo de voltaje ope-
rando a frecuencia fija en el convertidor VSI con filtro LC muestra una mejora frente a la
propuesta a frecuencia variable presentada en el caṕıtulo 3. Estas diferencias se describirán
a continuación.

El algoritmo operando a frecuencia fija planteado busca eliminar el principal inconve-
niente que presenta la propuesta de control predictiva clásica, que es operar a una frecuencia
de conmutación variable, caracteŕıstica que provoca un aumento en la distorsión armónica
de las señales generadas y que se produce por la selección en reiterados periodos consecu-
tivos de un mismo vector óptimo a aplicar en el convertidor. Como se observa en la Fig.
4.5 se realiza la comparativa en el patrón de conmutación generado por ambas propuestas
en un mismo intervalo cuando se intenta controlar el voltaje de salida ante la aplicación
de una carga lineal. La Fig. 4.5a muestra al sistema operando con la propuesta clásica de
control, siendo posible observar como es seleccionado un mismo vector en múltiples tiempos
de muestreo consecutivos (recordar que la propuesta opera a una frecuencia de muestreo de
40kHz para ambos casos), mientras que la Fig. 4.5b correspondiente al algoritmo a frecuencia
fija, el patrón es forzado a cambiar de estados en un mismo tiempo de muestreo, eliminando
de este modo problemas relacionados a la variabilidad en la que operaba la primer propuesta.
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La evaluación del algoritmo predictivo operando a frecuencia fija es evaluado para múlti-
ples tipos de carga con el fin de cuantificar la calidad de las señales generadas y contrastar los
datos obtenidos hasta el momento. La primera simulación del algoritmo de control predictivo
operando a frecuencia fija se evalúa para una carga lineal puramente resistiva, generándose
las gráficas de la Fig. 4.6 y obteniéndose los valores de THD y error de la Tabla 4.2. Los datos
muestran una reducción aproximada de un 22% en el porcentaje de distorsión armónica del
voltaje trifásico ante la conexión de una carga de tipo lineal en el sistema cuando se compara
con la propuesta clásica de control. De la misma forma, al evaluarse para una carga de tipo
no lineal, los datos obtenidos en la Fig. 4.8 y la Tabla 4.3 muestran una reducción en la
distorsión armónica en el voltaje trifásico generado en un 12%, valor levemente peor que el
caso lineal, pero mostrando mejoras en la respuesta del convertidor. Por último, al evaluar
los datos obtenidos para la carga desbalanceada registrados en las Tablas 3.4 y 4.4 es posible
encontrar que esta reducción es solo del 4% pero, aunque menor que en los otros casos, es
posible notar la tendencia del algoritmo operando a frecuencia fija a mantener valores de
distorsión armónica menores que la propuesta operando a frecuencia variable. Del mismo
modo, al analizar el error promedio que presentan las señales generadas respecto a la señal
de referencia entregada, es posible encontrar una reducción de este en un 46%, 37% y 35%
para las cargas lineales, no lineales y desbalanceadas, respectivamente. Esta mejora en el
sistema responde al patrón de conmutación a frecuencia fija de la propuesta planteada en
este caṕıtulo, la que al eliminar la variabilidad en el patrón de conmutación que presenta
la propuesta de control clásica reduce la aparición de armónicos en el convertidor, lo que se
traduce en una mejor calidad de los voltajes generados, una menor distorsión armónica y
por tanto un menor nivel de THD y error en estado estacionario, aunque por otro lado estos
resultados implican que también existe una mayor frecuencia de conmutación en relación al
método clásico operando a frecuencia variable, lo que se traduce en mayores pérdidas debido
a la conmutación de los semiconductores.

Al evaluar el efecto que provoca la variación de parámetros existentes entre el converti-
dor y los valores declarados en el algoritmo de control predictivo, es posible observar una
variación en los niveles de distorsión armónica presentes en los voltajes generados, que si se
comparan con los datos obtenidos en la propuesta de control operando a frecuencia variable,
el caso operando a frecuencia fija responde de peor manera ante errores en la declaración
de los parámetros del filtro LC especialmente ante el parámetro del condensador. Esta si-
tuación es menos notable en el caso de conexión de la carga lineal, pero ante los otros tipos
de carga, el algoritmo de control operando a frecuencia variable presenta una mejor respuesta.

Modificando la frecuencia de muestreo para analizar el efecto que esta tiene en el algorit-
mo, se puede concluir que para una carga de tipo lineal, la mı́nima frecuencia de muestreo
en la que puede operar la propuesta de control y aún aśı cumplir con el estándar IEEE 519-
2014 es de cerca de 17 kHz, siendo una frecuencia menor que la alcanzada por la propuesta
operando a frecuencia variable. Del mismo modo, al conectar una carga de tipo no lineal,
es posible obtener un rendimiento mejorado respecto a la propuesta operando a frecuencia
variable, obteniéndose un nivel de THD menor a 5% a una frecuencia de 23 kHz en contra-
parte a los 24.8 kHz que alcanzaba la primera propuesta.
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Los datos obtenidos al evaluar mediante simulación el algoritmo de control predictivo
operando a frecuencia fija en el convertidor VSI, permiten concluir que incluso ante cargas
de distinta naturaleza y diferencias ante los valores declarados en el algoritmo, este permite
lograr un seguimiento correcto de las referencias de voltaje planteadas con valores bajos de
distorsión armónica que no superan el 5% requerido para hacer de la propuesta válida para
operar con cargas de carácter sensible, además de permitir una reducción en la frecuencia
de muestreo mayor que la propuesta operando a frecuencia variable. Cabe destacar que esta
mejora en el rendimiento del algoritmo planteado solo es posible cuando la declaración en
los valores utilizados por el modelo matemático del controlador y el sistema real coinciden.
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5. Propuestas de mejora, desarrollo y evaluación de

algoritmos

A lo largo de este caṕıtulo se estudiarán posibles mejoras a los algoritmos de control pro-
puestos anteriormente, con el fin de aumentar el desempeño general de estos. El desarrollo
de este caṕıtulo tiene como objetivo sentar las bases para la elaboración de un algoritmo
que presente mejoras comparativas a los anteriores en cuanto a rendimiento, seguimiento de
referencias y/o cumplimiento de objetivos secundarios de control.

Se plantean diversas mejoras a las estrategias de control predictivo, las cuales integran los
componentes estudiados con el fin de aumentar el rendimiento de los controles ya propuestos.
Se planteará la lógica de control a implementar, se realizarán simulaciones y se hará un
análisis detallado de la respuesta ante distintos enfoques para las propuestas de control.
También se realizarán comparaciones para evaluar en qué medida las distintas modificaciones
cambian la acción de control y por tanto la señal de voltaje generada por el VSI.

5.1. Integración de nuevos términos en la función de costo para
objetivos secundarios de control

Las estrategias de control predictivo basadas en modelos tienen como ejes centrales dos
elementos para asegurar su correcto funcionamiento: identificar correctamente el modelo
matemático del sistema a controlar y seleccionar la función de costo adecuada que permita
obtener el mejor rendimiento según el objetivo de control planteado. A partir de esto sur-
girán distintas propuestas que según la aplicación tendrán una mayor o menor validez.

Al inicio del documento se planteó el modelo matemático del convertidor VSI con un filtro
LC en su salida y el set de estados finitos que permite la operación del convertidor de manera
correcta. Este modelo matemático ha sido estudiado e implementado en diversos trabajos con
resultados positivos, por lo que a pesar de no contar con un mayor número de variables que
permitan una aproximación más cercana a la realidad, permite un buen balance entre eficacia
y complejidad. Por otro parte, los objetivos de control no son estáticos, dependiendo en gran
medida del uso que se le dará al equipo y el comportamiento que el diseñador desea para
el convertidor. Considerando esto, es que a continuación se presentarán diversas funciones
de costo que permitirán modificar y/o ajustar los objetivos de control del convertidor, para
luego evaluar cómo las diversas estrategias modifican la operación del equipo.

5.1.1. Función de costo con objetivo de seguimiento de referencia

Hasta este punto, el único objetivo que se ha planteado al momento de seleccionar la
función de costo que rige el comportamiento de los algoritmos de control predictivo operando
a frecuencia variable y fija, ha sido el seguimiento de la referencia de voltaje trifásica. Este
objetivo fue plasmado por la ecuación (3.5) en la propuesta operando a frecuencia variable,
siendo la misma utilizada en la propuesta operando a frecuencia fija mostrada en la ecuación
(4.1). Ambas ecuaciones hacen uso del error cuadrático para definir la acción de control
a ejecutar, teniendo como forma general la ecuación (5.1). Esta expresión es una de las
formas más simples que puede tomar una función de costo para el seguimiento de referencias,
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pudiendo ser utilizadas en un convertidor para el seguimiento de corrientes en las coordenadas
αβ, seguimiento de voltajes, control de potencia, entre otros. Otras formas por las que se
puede optar al momento de seleccionar la función de costo para el seguimiento de referencias,
es el uso del error absoluto (ecuación (5.2)) o el error integral (ecuación (5.3)). El uso de una
u otra dependerá de la cantidad de términos que integrará la función de costo, no teniendo
diferencias en los resultados al evaluar solo un término en las ecuaciones propuestas, pero
siendo recomendable al momento de trabajar con más de un término la opción que calcula
el error cuadrático, dado que de este modo los errores negativos tienen la misma acción que
los positivos [63].

g = (x∗ − x)2 (5.1)

g = |x∗ − x| (5.2)

g =

∣∣∣∣∫ k+1

k

(x∗(t)− x(t)) dt

∣∣∣∣ (5.3)

El uso de este tipo de funciones de costo, permite obtener un seguimiento de referencias
cuando estas son completamente conocidas, siendo de una implementación simple y requi-
riendo un bajo coste computacional para su evaluación. Hasta el momento, este ha sido el
criterio para seleccionar la función de costo con la que operan ambas propuestas de control,
pero a continuación se evaluarán otras opciones que permitirán integrar al algoritmo distin-
tos objetivos de control que bajo ciertas circunstancias y aplicaciones pueden ser necesarias
o incluso tener prioridad sobre el simple seguimiento de la referencia de voltaje deseada, sea
esto por seguridad o por necesidad de operación.

5.1.2. Función de costo con objetivo en la minimización de la frecuencia de
conmutación

Los convertidores de potencia tienen como elemento principal de diseño y operación a
los transistores de potencia, por lo que el tipo, la calidad de construcción, la tecnoloǵıa
que poseen, las exigencias que se apliquen y las técnicas de control que se utilicen sobre
estos, determinará en gran medida las capacidades, efectividad y eficiencia del convertidor.
Al controlar el VSI, se desea que el comportamiento del transistor sea lo más parecido a
un interruptor ideal, lo cual es fácilmente alcanzable por medio de software de simulación
eléctrica, permitiendo al profesional que trabaje en el diseño del convertidor o en su con-
trol, minimizar las variables y perturbaciones a analizar en el proceso. En cambio, en una
aplicación real el elemento semiconductor presentará caracteŕısticas intŕınsecas relativas a su
construcción. Una de estas será la aparición de pérdidas asociadas al proceso de conmutación,
siendo ocasionadas por el paso de la enerǵıa en la zona lineal de operación del transistor,
mientras pasa de un estado de conducción a no conducción (y viceversa).

En ciertas aplicaciones será de especial interés reducir el número de conmutaciones que
cada transistor efectuará, dado que un gran número de conmutaciones provocará pérdidas
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de enerǵıa considerables que pueden provocar un aumento en la temperatura de los compo-
nentes del convertidor, la cual si no es disipada adecuadamente puede resultar en un daño
prematuro de estos elementos [5].

El nuevo término a agregar a la función de costo es dado por la ecuación (5.4). En esta se
expresa el número de conmutaciones a realizar entre el estado aplicado previamente S(k−1)
y el estado actual S(k) que se encuentra evaluando el algoritmo 1.

Fmin = (Sa1(k)− Sa1(k − 1))2 + (Sb1(k)− Sb1(k − 1))2 + (Sc1(k)− Sc1(k − 1))2 (5.4)

Integrando este nuevo término a la función de costo original definida en la ecuación (3.5)
del caṕıtulo 3 se obtiene la ecuación (5.5). En esta, el término definido anteriormente se
introduce como una suma ponderada mediante el factor de peso λmin, el cual modificando
su valor permite que sus términos provoquen una mayor o menor influencia en la acción de
control del algoritmo predictivo.

G = (v∗α − vα(k + 2))2 +
(
v∗β − vβ(k + 2)

)2
+ λminFmin (5.5)

Al evaluar el comportamiento del convertidor ante este nuevo término en la función de
costo, se observa que la operación del convertidor en búsqueda del seguimiento de referencia
de voltaje, se verá afectada negativamente en mayor o menor medida según el valor del factor
de peso asignado λmin. En la Fig. 5.1 se muestran los voltajes de fase generados para una
carga lineal por el convertidor ante distintos valores de λmin, notando que a medida que este
valor aumenta, la distorsión de los voltajes también lo hacen.
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(a) Voltaje en la carga con λmin = 0.15.
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(b) Voltaje en la carga con λmin = 0.40.

1Es necesario aclarar que para un horizonte de evaluación N = 1 con compensación de retardo como se
ha hecho hasta el momento, estrictamente hablando, el estado anterior corresponde a S(k + 1) y el estado
actual a S(k+2), pero con el objetivo de mejorar su comprensión se plantea la ecuación (5.4) de este modo.
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(c) Voltaje en la carga con λmin = 0.78.
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(d) Voltaje en la carga con λmin = 1.25.

Fig. 5.1: Respuesta de voltajes en la carga con función de costo con minimización de frecuencia de
conmutación para distintos valores de λ.

La distorsión observada en los voltajes de fase es producida directamente por la reduc-
ción en la frecuencia de conmutación de los transistores de potencia provocada por el nuevo
término en la función de costo. La Tabla 5.1 muestra a modo de resumen el nivel de THD,
errores y frecuencia de conmutación promedio para distintos valores de λmin. El efecto pro-
ducido por el factor de peso seleccionado tiene un impacto considerable en la acción de
control del algoritmo predictivo. Tomando como referencia para una frecuencia de muestreo
de 40 kHz, el algoritmo operando a frecuencia variable presentado tiene una frecuencia de
conmutación promedio de 12.5 kHz en el transistor Sa1, pero con la implementación del
término en la función de costo para la minimización de la frecuencia de conmutación, es
posible aminorar esta de manera considerable, alcanzando una reducción de más de un 50%
solo modificando el factor de peso. Aunque la reducción pueda ser favorable, entre mayor
sea esta reducción, mayor será el deterioro de la señal de voltaje generada, según los datos
obtenidos para el nivel de THD y error promedio para las distintas fases mostrados en la
Tabla 5.1.

Tabla 5.1: Valores de THD, error y frecuencia de conmutación promedio para distintos valores de λmin.

Factor de peso
λmin

% THD
promedio

% Error
promedio

Frecuencia conmutación
promedio (kHz)

0 1.64 1.98 12.5
0.15 1.77 1.48 12.0
0.40 2.51 1.72 10.8
0.65 3.75 2.01 8.2
0.78 5.31 3.38 6.5
1.00 7.52 4.30 5.1
1.25 11.17 7.23 4.0

Para la evaluación del nuevo término en la función de costo, este se integró al algoritmo
predictivo operando a frecuencia variable. Dado que se desea ver el efecto de los nuevos
términos en el desempeño general del algoritmo, se decidió hacer la evaluación solo para una
carga lineal, dado que extrapolando los datos obtenidos en los caṕıtulos 3 y 4 es esperable
que los niveles de THD y error promedio para cargas no lineales y desbalanceadas sean leve-
mente mayores. También es importante señalar que el término de reducción de la frecuencia
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de conmutación es incompatible con la estrategia operando a frecuencia fija, razón por la
que no se realiza una implementación para este término en este tipo de algoritmo, del mismo
modo que ocurre con la siguiente propuesta. Otra caracteŕıstica importante sobre la imple-
mentación de esta estrategia se encuentra relacionada con la selección del factor de peso
λmin. El factor de peso seleccionado variará entre una aplicación a otra, según la magnitud
de los datos manejados por la función de costo y las variables del sistema, por lo que según
la aplicación y criterios de diseño del sistema, para mismos valores de λmin se producirán
distintas respuestas del convertidor. Para el caso espećıfico evaluado, los factores de peso
seleccionados fueron escalados con el fin de que se mantuvieran cercanos a cero, para una
mejor apreciación y comprensión del efecto de estos. Este escalado también se realiza en la
implementación del siguiente objetivo de control, el cual permite que ante la selección de
algún factor de peso, se provoque una acción similar en magnitud que la evaluada en este
caṕıtulo. Esta decisión se toma con el fin de ejemplificar de mejor manera el efecto de las
distintas estrategias de manera teórica, por lo que ante una implementación los factores de
peso seleccionados deben tener en cuenta este escalado.

5.1.3. Función de costo con objetivo de minimización de voltaje en modo común

El voltaje de modo común es un problema que afecta principalmente a equipos desti-
nados al accionamiento de motores AC, ya que tienen un gran impacto al provocar daños
en los rodamientos de los motores, fallas prematuras en la aislación, daños a conductores,
entre otros [64]. Aunque estos problemas son claramente visibles en este tipo de máquinas
eléctricas, un alto voltaje de modo común puede provocar problemas en otros tipos de sis-
temas, como lo es la deterioración prematura de paneles fotovoltaicos [65] y la aparición de
interferencia electromagnética que puede afectar el funcionamientos de equipos cercanos [66].

La reducción del voltaje de modo común se puede lograr mediante distintas técnicas, tal
como es mencionado en [67]. Estas pueden ser logradas mediante métodos activos o pasivos,
como lo son el uso de filtros activos o técnicas de cancelación de ruido electromagnético,
junto con la correcta selección de componentes pasivos que permitan atenuar los efectos de
este problema. Debido a esto, es que se propone una función de costo para minimizar el
voltaje de modo común utilizando una técnica de control predictivo de voltaje.

El voltaje de modo común puede ser reducido integrando un término que reduce de
manera indirecta este voltaje, al aprovechar la proporcionalidad que existe entre los estados
de los interruptores superiores del convertidor VSI y el enlace DC [68]. Este término es
presentado en la ecuación (5.6). Luego, al integrarse a la función de costo original se obtiene
la ecuación (5.7) cuyo factor de peso es definido como λvmc.

Fvmc = Vdc (Sa1 + Sb1 + Sc1) (5.6)

G = (v∗cα − vcα(k + 2))2 +
(
v∗cβ − vcβ(k + 2)

)2
+ λvmcFvmc (5.7)

Al integrar el término de reducción de voltaje de modo común al algoritmo operando
a frecuencia variable, es posible obtener los resultados mostrados en la Fig. 5.2, donde se
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muestra el voltaje en modo común para distintos valores de λvmc. La Fig. 5.2a muestra el
voltaje en modo común cuando el nuevo término de minimización no genera ningún efecto
sobre el control, donde es posible apreciar una concentración de las muestras en la zona
superior del gráfico, lo que puede provocar los problemas mencionados anteriormente. A
medida que se eleva el factor de peso asociado al término de reducción de voltaje de modo
común, se puede observar que el voltaje en modo común se reduce en una alta proporción,
pero no es posible eliminarlo por completo.
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(a) Voltaje en modo común con λvmc = 0.
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(b) Voltaje en modo común con λvmc = 0.15.
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(c) Voltaje en modo común con λvmc = 0.65.
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(d) Voltaje en modo común con λvmc = 1.25.

Fig. 5.2: Respuesta del voltaje en modo común para distintos valores de λvmc.

La Tabla 5.2 resume los resultados obtenidos para la evaluación del algoritmo predictivo
operando a frecuencia variable con el término de reducción de voltaje de modo común. Se
puede apreciar que incluso ante valores bajos de λvmc, el voltaje en modo común se reduce
considerablemente sin dañar demasiado la calidad del voltaje, pero a pesar de que este
valor se aumente, el voltaje en modo común no se reduce en gran medida, pero śı lo hace
la calidad del voltaje al presentar mayor distorsión armónica y error promedio. También
se puede notar que como efecto secundario se produce una reducción de la frecuencia de
conmutación promedio a medida que el valor de λvmc aumenta, aunque esta reducción no es
tan notable en comparación a la propuesta destinada a este objetivo particular. Debido a
este efecto secundario que va relacionado a la reducción del voltaje en modo común, es que
la evaluación de este término solo se implementa en el algoritmo a frecuencia variable y no
en aquel operando a frecuencia fija.
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Tabla 5.2: Valores de THD, error y frecuencia de conmutación promedio para distintos valores de λvmc.

Factor de peso
λvmc

% THD
promedio

% Error
promedio

Frecuencia conmutación
promedio (kHz)

0 1.65 1.94 12.5
0.15 1.70 1.80 11.0
0.4 2.81 3.65 10.1
0.65 4.76 5.96 9.8
0.78 5.78 7.22 9.5
1.00 7.57 9.25 9.3
1.25 10.15 11.63 9.0

5.1.4. Función de costo con restricciones operacionales

El objetivo principal de cualquier controlador es mantener la salida del sistema con el
menor error respecto a la referencia entregada por el usuario, pero durante el proceso pueden
ocurrir perturbaciones en el sistema o acciones de control que provocan que ciertas variables
o cantidades f́ısicas alcancen valores no deseados y/o peligrosos. Para evitar que durante el
proceso de control se produzca esta situación, es que se propone la integración dentro del
algoritmo de control predictivo una serie de términos que restrinjan directamente las varia-
bles del sistema deseadas.

En un convertidor VSI las variables que pueden llegar a ser deseables limitar dependerán
de la aplicación final del sistema, pero entre las más comunes pueden identificarse los vol-
tajes de salida, las corrientes de la carga trifásica y/o las potencias entregadas por el inversor.

La ecuación (5.8) muestra una variable X en las coordenadas αβ, la cual puede ser
reemplazada por cualquier otra variable que se tenga el deseo de limitar, siempre y cuando
esta pueda ser determinada en cada paso de simulación. Se define que en caso de que la
variable exceda alguno de los ĺımites, tanto superior o inferior, el nuevo término adquirirá un
valor que tienda a infinito, mientras que si estos no son superados, no se realizará ninguna
acción. Estas condiciones producirán que ante la evaluación de un vector de estados que
permita que los valores de la variable deseada excedan los ĺımites, el controlador la elimine
de las posibles respuestas de control. La ecuación (5.9) muestra la forma general de la función
de costo que evalúa el voltaje, pero integrando el término que permite realizar restricciones
operacionales. Se debe notar que a diferencia de los casos anteriores, el nuevo término no
presenta un factor de peso, ya que lo que se busca es descartar directamente el estado que
provoca que se supere alguno de los ĺımites deseados.

Flim (Xαβ) =

{
∞ si −Xmáx > Xαβ > Xmáx

0 en otro caso
(5.8)

G = (v∗cα − vcα(k + 2))2 +
(
v∗cβ − vcβ(k + 2)

)2
+ Flim (5.9)

Los resultados comparativos de la integración de una restricción estricta de corriente en
el filtro en el algoritmo de control operando a frecuencia variable son mostrados en la Fig.
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5.3. Las Fig. 5.3a y 5.3b muestran la corriente en el filtro y el voltaje en la carga respectiva-
mente para una carga de tipo lineal. En estas se pueden ver como existen picos de corrientes
elevados en el estado transiente de la puesta en marcha del convertidor, además de cierta
inestabilidad de los voltajes de carga en el intento de seguir las referencias establecidas. Del
mismo modo es posible encontrar este comportamiento ante la conexión de una carga a los
0.1s, pero en menor grado que la primera situación descrita.

La integración de la restricción estricta para el valor máximo de corriente admisible
(definido en 25A para la simulación), permite obtener los resultados mostrados en las Fig.
5.3c y 5.3d para la corriente en el filtro y el voltaje en la carga respectivamente. En estas es
posible notar cómo son reducidos los picos elevados de corrientes del estado transiente de la
puesta en marcha del VSI, evitando aśı la posibilidad de alcanzar valores de corrientes fuera
de los parámetros de diseño del convertidor que pueden desembocar en una falla del sistema.
Notar también que el pequeño peak de corriente producido ante la conexión de la carga a
los 0.1 segundos también es atenuada levemente, asegurando también que se cumplan los
ĺımites ante conexiones de cargas de distinta ı́ndole.
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(b) Voltaje en la carga sin restricciones operacionales.
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(c) Corriente en el filtro con restricciones operacionales.
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(d) Voltaje en la carga con restricciones operacionales.

Fig. 5.3: Respuesta ante restricción estricta de corriente de filtro en algoritmo operando a frecuencia
variable.

La integración de la restricción estricta de corriente bajo las mismas condiciones men-
cionadas, pero en el algoritmo operando a frecuencia fija, produce los resultados mostrados
en la Fig. 5.4. Los picos de corrientes en el filtro del transiente de puesta en marcha del
equipo descritos en los párrafos anteriores, también pueden ser observados en la Fig. 5.4a,
junto con el voltaje en la carga asociado a esta situación de la Fig. 5.4b. Se observa que sin
la restricción de corriente existen picos en los valores medidos de estas, además de inesta-
bilidades en los voltajes en la carga producidos. La situación es mejorada en gran medida
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por la integración de la restricción estricta de corriente admisible, obteniendo los resultados
para las corriente del filtro y voltajes de carga mostrados en las Fig. 5.4c y 5.4d respec-
tivamente. En estas es posible que tantos los picos de corriente y la inestabilidad en los
voltajes de carga en el transiente de puesta en marcha del convertidor son atenuados en
gran medida. Resultados similares ocurren en el momento de conexión de la carga lineal.
Estos resultados prueban la efectividad en la limitación de variables mediante restricciones
estrictas integradas al algoritmo, lo que permite una operación más segura del sistema.
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(a) Voltaje en modo común con λvmc = 0.
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(b) Voltaje en modo común con λvmc = 0.15.
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(c) Voltaje en modo común con λvmc = 0.65.
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(d) Voltaje en modo común con λvmc = 1.25.

Fig. 5.4: Respuesta ante restricción estricta de corriente de filtro en algoritmo operando a frecuencia fija.

De la misma forma como fue implementada la limitación de corriente en el filtro, que
tiene como efecto secundario la limitación de la corriente en la carga y la amortiguación de
los voltajes de la carga en los estados transientes del convertidor, es posible limitar otras
variables del sistema, tal como lo puede ser la potencia entregada por el sistema.

5.1.5. Función de costo con restricción de contenido armónico

Dentro de los efectos secundarios que puede producir la constante conmutación de los
semiconductores de potencia del convertidor VSI, es la aparición de contenido armónico en
las variables de voltaje y corriente, aunque también elementos externos como resonancias del
sistema o fuentes de alimentación pueden producir en mayor o menor medida este efecto [69].

Ante la posible aparición de armónicos no deseados en alguna de las variables, se propone
la integración de un filtro a la función de costo evaluada en el algoritmo de control predictivo.
Para el caso evaluado, es posible a partir del error entre el voltaje de referencia y el voltaje
de salida del convertidor corregir el espectro armónico de este [70], mediante la aplicación
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de un filtro de tiempo discreto.

El error entre las señales de referencia y las muestreadas son definidas en (5.10) y (5.11)
para α y β. A partir del error la nueva función de costo tendrá la forma mostrada en la
ecuación (5.12), donde B es la forma caracterizada del filtro digital a implementar y que
puede ser expresado en términos de la función de transferencia en el dominio Z dado en
(5.13) [71].

evα = v∗α − vα(k + 2) (5.10)

evβ = v∗β − vβ(k + 2) (5.11)

Ffiltro = [B (evα)]
2 + [B (evβ)]

2 (5.12)

B(z) =
b0 + b1z

−1 + b2z
−2 + · · ·+ bNz

−N

1 + a1z−1 + a2z−2 + · · ·+ aMz−M
(5.13)

El diseño del filtro B tendrá implicaciones en la forma del espectro del error de la señal
seleccionada (en este caso voltaje de salida) y por tanto en la señal final. Como es explicado
en [70] a partir de trabajos anteriores, el error tenderá a tener un espectro de frecuencias
similar al inverso de B, por lo que si el filtro es diseñado de forma de tener una respuesta
estrecha como es el caso de los filtros de tipo rechaza banda, puede ser obtenida un espectro
de la frecuencia de conmutación similar a la inversa de B.

El filtro rechaza banda seleccionado será del tipo Butterworth. Este filtro es uno de los
filtros digitales básicos existentes y tiene la particularidad de producir una respuesta plana
hasta las frecuencia de corte de la banda seleccionada, donde la señal es atenuada en gran
medida [72].

Para el caso evaluado el filtro Butterworth implementado, fue diseñado para tener una
frecuencia de corte entre 2.9 kHz y 3.1 kHz. Los parámetros del filtro seleccionados para la
ecuación (5.13) son dados en la Tabla 5.3. La Fig. 5.5 muestra el voltaje en la carga cuando
la función de costo original es reemplazada por la función de costo de la restricción de con-
tenido armónico.

Tabla 5.3: Parámetros de filtro Butterworth.

Parámetro Valor
N 4
M 4
bn [0.9780 -3.4862 5.0626 -3.4862 0.9780]
am [-3.5249 5.0621 -3.4474 0.9565]
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Fig. 5.5: Voltaje en la carga lineal con restricción de contenido armónico.

En la Fig. 5.5 se puede notar cómo el controlador es capaz de seguir las referencias de
voltaje entregadas de manera correcta cuando la función de costo es reemplazada por la
expresión del filtro Butterworth, obteniendo un grado de THD que alcanza 1.64% y un error
promedio de 1.91%, valores similares a los obtenidos por el algoritmo operando a frecuen-
cia variable sin modificación. Por otro lado, cuando se evalúa los resultados relacionados
con el objetivo secundario de control enfocado a la restricción del contenido armónico, los
resultados no se muestran tan favorables. La Fig. 5.6 muestra el contenido armónico de
una de las fases del convertidor, en la cual se observa que no existe una tendencia a que
este se concentre en el punto para el que fue diseñado el filtro y que debeŕıa corresponder
teóricamente a la inversa de la respuesta del filtro Butterworth mostrado en la Fig. 5.7. El
algoritmo fue testeado para otras frecuencias de diseño menores y mayores con resultados
similares, obteniendo buen seguimiento de referencias, pero sin buenos resultados para la
restricción de contenido armónico. Los resultados ante la implementación de esta función de
costo aplicada al algoritmo de control operando a frecuencia fija produce resultados similares
a la evaluación del algoritmo operando a frecuencia variable, por lo que estos se omiten al
no presentar datos de relevancia para el análisis.
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Fig. 5.6: Espectro armónico del voltaje en la carga.
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Fig. 5.7: Diagrama de bode de filtro Butterworth implementado.

Aunque la restricción de contenido armónico no se logra de manera correcta, se puede
observar cómo el contenido armónico es de baja magnitud para todas las frecuencias fuera
de la fundamental cuando se intenta restringir esta en las señales de voltaje del convertidor.
Esta no es la respuesta esperada basada en la literatura que enfoca esta solución al con-
trol de corriente como es visto en [70] y [73], donde se puede observar una clara restricción
del contenido armónico. Aunque la restricción de contenido armónico es más favorable al
intentar manipular la forma de esta en controles enfocado a corriente, existen trabajos que
respaldan esta implementación en algoritmos de control de voltaje como es visto en [6], por
lo que deberá evaluarse la situación particular de la aplicación y aśı determinar si es una
solución acorde a las necesidades del proyecto.

La restricción del contenido armónico del voltaje generado, busca acotar en gran medida
la respuesta del convertidor, lo que a su vez permite tener una respuesta esperada conocida
en la que los elementos puedan entrar en resonancias indeseadas. En el caso del convertidor
VSI con filtro LC en su salida, el conocer el espectro armónico de la salida de voltaje puede
ser de gran importancia al permitir el diseño de los parámetros del filtro LC de manera más
precisa, ya que al poseer información de las frecuencias en que estos elementos puedan entrar
en resonancia, es posible delimitar de mejor manera la frecuencia de corte de este, y aśı no
realizar una sobredimensión innecesaria que aumenta el volumen y el costo del convertidor.

5.1.6. Discusión sobre funciones de costo

Una de las importantes ventajas que presentan los algoritmos de control basados en mo-
delos predictivos, es la sencilla implementación de distintos objetivos de control tal como
fue presentado en este caṕıtulo. La integración de distintos términos a la función de costo
permite lograr un balance entre el objetivo principal de seguimiento de referencia de voltajes
en el convertidor VSI y objetivos secundarios que pueden ser de interés en distintas situacio-
nes, todo mediante el uso de un factor de peso que define la contribución a la función original.

Los distintos términos definidos en este caṕıtulo, permiten alcanzar algunos de los obje-
tivos secundarios más usuales en sistemas de potencia de esta clase, como lo son la reducción
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de la frecuencia de conmutación y las restricciones estrictas para limitar las magnitudes de
ciertas variables que pueden desencadenar problemas en la operación normal del sistema.
Aunque lograr estos objetivos secundarios ayudan a mejorar la estabilidad general del sis-
tema y asegurar la operación en rangos deseados, la implementación de cada uno de estos
nuevos términos tiene como consecuencia directa la reducción en la calidad obtenida del
voltaje de salida del convertidor, debido a que en la búsqueda de alcanzar los objetivos
secundarios, no siempre será seleccionado el vector idóneo para alcanzar las referencias de
voltaje deseadas, y aunque estas puedan ser reguladas mediante los factores de peso, se de-
berá buscar un balance entre la calidad de la salida de voltaje del convertidor y los objetivos
secundarios, lo que generalmente se traduce en un trabajo de prueba y error.

La integración de los objetivos secundarios de control vistos, deben ser evaluados según
el objetivo primario del controlador, la estrategia utilizada y el efecto que tiene sobre el
sistema, ya que tal como se explicó, algunos de estos términos son incompatibles según la
estrategia utilizada o no tienen un efecto notorio sobre el sistema por más que se eleve el
factor de peso utilizado. Esto es identificado al utilizar los términos enfocados a la reducción
de la frecuencia de conmutación y reducción del voltaje en modo común, donde es posible
reducir en gran medida estas variables en la propuesta operando a frecuencia variable, pero
es incompatible con la propuesta operando a frecuencia fija, dado que ambos términos tienen
como efecto la reducción en la frecuencia de conmutación del convertidor, lo que no es posible
de lograr en el algoritmo operando a frecuencia fija, pero que al intentarlo de todos modos,
solo logran reducir la calidad de la salida de voltaje al no seleccionarse los vectores de estados
óptimos. Por otro lado, las restricciones estrictas tienen un buen comportamiento en ambas
propuestas, permitiendo reducir, para el caso evaluado, las corrientes máximas permitidas en
el filtro, asegurando una operación más segura. De la misma forma, la función que permite la
restricción del contenido armónico puede ser implementada en ambas propuestas, y aunque
estas permiten lograr el seguimiento de las referencias de voltaje con eficacia, no tienen un
gran efecto en lograr el objetivo de restringir el contenido armónico a una zona espećıfica del
espectro, especialmente en la propuesta operando a frecuencia fija, debido al forzoso cambio
de estados de los transistores que provoca la etapa de modulación de este algoritmo.

El uso de términos nuevos en la función de costo con el objetivo de satisfacer objetivos
secundarios de control, es de simple implementación en el algoritmo de control predictivo
del convertidor VSI con filtro LC en su salida, pero debe ser evaluado con más detalle si
este objetivo entra en conflicto con la naturaleza de la propuesta de control seleccionada o
si tiene un efecto poco deseable o nulo sobre el objetivo principal definido. Por otro lado,
seleccionar el grado con el que afecta este nuevo término a la función de costo original
es sencillo, dado que se basa en seleccionar un factor de peso que ponderará este efecto
y se añadirá a la función de costo original. Esta tarea aunque simple, lograr el balance
correcto entre el objetivo principal, que es seguir las referencias de voltaje con la menor
distorsión armónica posible manteniendo además un error promedio bajo respecto a estas, y
los objetivos secundarios, es un trabajo que se basa en la prueba y error, dado que un factor
demasiado elevado priorizará el objetivo secundario, dejando de lado el seguimiento de la
referencia, lo que a su vez desencadena en valores elevados de THD y error promedio, pero
uno demasiado bajo no contribuirá de manera significativa a alcanzar el objetivo secundario.
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5.2. Control predictivo secuencial

5.2.1. Control mediante funciones multi-objetivo

Una de las versatilidades que entrega la implementación de un controlador que utilice un
modelo predictivo, es la posibilidad de implementar múltiples objetivos de control como se
revisó en el caṕıtulo 5.1. Estos nuevos términos integrados a la función de costo permiten
que el controlador sea capaz de seguir, además del objetivo principal, objetivos secundarios o
terciarios, pero para lograr una correcta implementación, los factores de pesos deben ser se-
leccionados adecuadamente, de modo que el objetivo principal no se vea afectado de manera
negativa de manera excesiva. De este modo, el proceso de seleccionar factores de peso ade-
cuados que entreguen una buena compensación entre el objetivo primario y secundario pasa
a ser una tarea de prueba y error, que según la cantidad de objetivos definidos y el grado en
que este afecten al sistema puede tornarse una tarea larga y tediosa que no necesariamente
entregará los mejores resultados [74, 75]. Teniendo en cuenta esta situación se presenta una
propuesta que busca mejorar y facilitar la implementación de un control predictivo de vol-
taje para el convertidor VSI con filtro LC, mediante la integración de un control en cascada
para cada función de costo, denominado modelo de control predictivo secuencial (Sequential
Model Predictive Control (SMPC)).

5.2.2. Implementación de control predictivo secuencial

El control SMPC permite la eliminación de los factores de peso en los términos de los
objetivos secundarios de la función de costo, mediante la evaluación por etapas de los obje-
tivos seleccionados. Esta metodoloǵıa permite la separación de los objetivos de control, que
a diferencia del uso de la ponderación mediante factores de peso en una única función de
costo, permite la evaluación de los estados posibles del VSI para cada objetivo de manera
independiente.

La implementación de SMPC se realiza de forma análoga al control predictivo operando
a frecuencia variable. En esta en un primer paso se realizan las mediciones de las variables
(voltaje y corriente), luego se realizan las estimaciones correspondientes para un horizonte
de predicción N = 1 con compensación de retardo, donde serán evaluados todos los vectores
de los estados posibles de los transistores que componen al VSI. En este punto si se siguiera
la estructura de la propuesta clásica, se seleccionaŕıa el vector de estados que minimiza la
función de costo (mono-objetivo o multi-objetivo) y se aplicaŕıa al convertidor, pero en el
control secuencial la propuesta vaŕıa. Luego de la estimación para los 7 vectores de estados
en la primera función de costo, se ordenarán de menor a mayor estos, teniendo como criterio
cuáles producen un menor valor a la función de costo. Una vez ordenados se seleccionarán
los mejores vectores de estado y serán estos los que se evaluarán en la segunda función de
costo definida. Con esta segunda evaluación el vector de estados que minimice la función de
costo será el seleccionado para aplicar al VSI. El proceso descrito sigue el diagrama de flujo
mostrado en la Fig. 5.8.

La selección de la primera función de costo g1 y la segunda g2 tendrá un efecto en la
prioridad de los objetivos de control, siendo la función g1 el objetivo principal de control,
mientras que g2 será el objetivo secundario. Este será el método utilizado, pero este orden
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Fig. 5.8: Esquema de control predictivo secuencial propuesto.

podrá ser invertido mientras sea corregido el número de vectores que son evaluados en la
segunda función de costo como es estudiado en [68].

Para el caso estudiado se ha seleccionado como objetivo principal el seguimiento de la
referencia de voltaje del convertidor, mientras que como objetivo secundario se mostrarán
las diferentes funciones de costo definidas en el caṕıtulo 5.1.

De forma general, el proceso para implementar el control SMPC es el siguiente:

1. Obtener mediciones de los valores para el periodo k de la corriente en el filtro if y el
voltaje en el condensador vc.

2. Realizar predicciones para el valor de voltaje de salida y corriente en el filtro para el
periodo k+ 1 considerando el voltaje que está siendo aplicado por el convertidor en el
periodo actual.

3. Realizar predicción del voltaje vc para el periodo k + 2 para todas las posibles combi-
naciones que el convertidor puede generar, utilizando los valores calculados en el punto
anterior.

4. Evaluar en la función de costo primaria todas las predicciones y ordenar de menor a
mayor los vectores de estado que minimicen esta.

5. Seleccionar la cantidad de vectores de estado deseados con los menores valores para g1.

6. Evaluar en la función de costo secundaria los vectores de estado encontrados anterior-
mente.

7. Seleccionar el vector de estado que minimiza g2 para ser aplicado en el siguiente periodo.

Vı́ctor Alfredo Parra Santander 83



El algoritmo de control SMPC tiene una buena compatibilidad con el algoritmo de con-
trol predictivo operando a frecuencia variable, pero no aśı con el control predictivo operando
a frecuencia fija, debido a que en este último el uso de varios vectores de estado en cada
iteración provoca que la integración de un control secuencial complejice en gran medida el
algoritmo, además de no presentar buena respuesta por el cambio forzado de los estados de
los transistores en cada iteración. Debido a esto, es que se presentarán simulaciones solo para
la propuesta operando a frecuencia variable.

A continuación, se presentan los resultados obtenidos con la implementación del algo-
ritmo SMPC operando a frecuencia variable. Las simulaciones fueron hechas considerando
para la primera evaluación la función de costo con el seguimiento de referencia de voltaje
del convertidor, y como segunda evaluación las funciones de costo asociadas a los términos
de los objetivos secundarios de control. Para cada una de las implementaciones se seleccio-
nan dos vectores de estados para evaluar en la segunda función de costo, ya que un mayor
número provoca una distorsión excesiva del voltaje de salida del convertidor. Esta situación
es particular para la aplicación evaluada, ya que existen trabajos con objetivos distintos al
seguimiento de referencia de voltaje donde se estudia el efecto de seleccionar un mayor o
menor número de vectores de estado que se evaluarán en la segunda función de costo [68,75].
En una primera instancia, se utiliza como segunda evaluación el objetivo de disminución de
la frecuencia de conmutación, luego la minimización del voltaje en modo común y por último
la restricción de contenido armónico. A cada una de estas 3 propuestas se les fue integrado
la restricción estricta de corriente para mejorar el desempeño general del algoritmo y que no
se produjeran inestabilidades en la respuesta del control sobre todo ante la ausencia de carga.

La Fig. 5.9 muestra el voltaje generado con la implementación del algoritmo SMPC con
objetivos de control de seguimiento de referencia de voltajes y disminución de frecuencia de
conmutación. Las simulaciones dan como resultado una disminución desde una frecuencia
de conmutación promedio de 12.5 kHz, sin la aplicación del algoritmo de reducción, a una
frecuencia de conmutación promedio de 9.5 kHz, significando una reducción de un 24% en
esta. El nivel de THD promedio para cada fase se sitúa cerca del 3.5% mientras que el error
promedio en 2.05%. Estos datos son similares a los encontrados en la implementación de
la reducción de frecuencia de conmutación mediante la ponderación por factores de peso
encontrados en el caṕıtulo 5.1.2.

La Fig. 5.10 muestran los resultados obtenidos con la implementación del algoritmo
SMPC con objetivos de control de seguimiento de referencia de voltajes y reducción del
voltaje en modo común. La Fig. 5.10b muestra los valores del voltaje en modo común,
notándose una clara mejora respecto al uso del término ponderado mediante factores de peso,
al eliminar los voltajes de la zona superior del gráfico que no pudieron ser eliminados incluso
con altos valores para el factor de peso λvmc. Esta mejora en la disminución de los voltajes de
modo común se da a cambio de una reducción de la calidad del voltaje en la carga generado.
La Fig. 5.10a muestra los voltajes de fase generados con esta propuesta de control, los que
presentan un nivel de THD promedio de 4.55% y un error promedio de 3.16%, valores que
aunque peores que los alcanzados con el algoritmo original, presentan una mejora respecto
a los obtenidos mediante el uso de factores de peso en cuanto a los resultados medidos para
el voltaje en modo común. Esta propuesta permite un balance adecuado si la reducción del
voltaje en modo común es un objetivo importante para la aplicación evaluada, de otro modo
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Fig. 5.9: Respuesta de voltaje en la carga con control secuencial de referencia de voltaje y minimización
frecuencia de conmutación.

puede ser preferible utilizar los factores de peso para encontrar otra configuración donde se
conserve una mejor calidad del voltaje generado.
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(a) Voltaje en la carga.
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(b) Voltaje modo común.

Fig. 5.10: Respuesta en voltaje de carga y modo común con control secuencial de referencia de voltaje y
minimización voltaje modo común.

La Fig. 5.11 muestra el voltaje generado con la implementación del algoritmo SMPC
con objetivos de control de seguimiento de referencia de voltajes y reducción del espectro
armónico. La implementación de ambas funciones de costo tiene como resultado un nivel
de THD promedio para las fases de 1.98% y un error promedio de 1.55%. Aunque se logra
el objetivo principal del seguimiento de referencias, el objetivo secundario enfocado a la
reducción del espectro armónico de la señal deseada, tiene un pobre desempeño, por lo que
es recomendable utilizar otras estrategias si es de importancia alcanzar estos objetivos de
control.
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Fig. 5.11: Voltaje en la carga con control secuencial de referencia de voltaje y filtrado de contenido
armónico.

5.2.3. Discusión de control SMPC

La implementación de términos a la función de costo para alcanzar objetivos de control
secundarios puede tener gran relevancia en aplicaciones concretas, pero la principal desven-
taja de utilizar factores de peso es que la tarea de asignación de estos se reduce a prueba y
error de distintos valores para encontrar un buen balance. Esta situación es mejorada con
la implementación del algoritmo secuencial, ya que al definir las dos funciones de costo co-
rrespondientes al objetivo primario y secundario, solo es necesario definir un valor entero
correspondiente al número de vectores que pasarán a la segunda evaluación, que para el caso
estudiado es un número entero entre el 1 y el 7 correspondiente a la cantidad de estados
permitidos para el VSI. Aunque esta caracteŕıstica es ventajosa en implementación debido
a la reducción del tiempo en la tarea de prueba y error, provoca que los resultados tengan
menor grado de configurabilidad, siendo más dif́ıcil lograr balances espećıficos entre ambos
objetivos. Esto para el caso estudiado donde es deseable mantener el seguimiento de las
referencias de voltajes como objetivo primario es relevante, dado que seleccionar más de dos
vectores de estado para la segunda evaluación desencadena en un mal funcionamiento del
algoritmo, provocando inestabilidades y un pobre seguimiento de las referencias de voltaje,
por lo que el margen para cambiar el balance entre ambos objetivos es inexistente.

Los resultados obtenidos muestran que la implementación del algoritmo SMPC permite
alcanzar objetivos de control secundarios de manera similar a la propuesta utilizando factores
de peso, permitiendo un buen balance entre ambos objetivos de control sin necesidad de defi-
nir valores espećıficos para estos. Mientras que la implementación del algoritmo SMPC cuyo
objetivo secundario era la reducción de la frecuencia de conmutación obtuvo una respuesta
similar en cuanto al balance entre la reducción de esta y la calidad del voltaje generado,
la implementación del objetivo secundario de reducción de voltaje en modo común mejoró
comparativamente a la propuesta en base a factores de peso, eliminando completamente la
zona superior de la gráfica del voltaje en modo común, pero aún aśı manteniendo un nivel
de THD menor al 5%. Por otro lado el desempeño del algoritmo SMPC cuyo objetivo se-
cundario era la reducción del espectro armónico, presentó un desempeño pobre, no logrando
en gran medida su objetivo, pero aún aśı, manteniendo un bajo de nivel de THD y error
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promedio, mientras se cumpĺıa el seguimiento de referencias.

En general, es importante discutir si lo que se desea es además de controlar los voltajes
de referencia, también tener múltiples objetivos de control, el algoritmo operando a frecuen-
cia variable es el más idóneo para la tarea, dado que presenta una mayor compatibilidad
con la implementación de distintos términos de objetivos secundarios, además de permitir
de manera más simple modificar el esquema para transformarse en un algoritmo SMPC.
Aunque si lo deseado es seguir lo más precisamente el objetivo primario de seguimiento de la
referencias de voltajes, la opción operando a frecuencia fija tendrá un menor ı́ndice de THD
y error promedio.

De este modo es posible concluir que el algoritmo SMPC permite una buena integración
de distintas funciones de costo con objetivos primarios y secundarios, pero sin la necesidad
de definir factores de peso para cada uno. Aunque cada situación debe ser evaluada por
separado según la aplicación y los objetivos deseados, ya que dependiendo de estas, los
resultados obtenidos pueden ser peores, similares o mejores que con la aproximación clásica
para la integración de distintos términos a la función de costo.

5.3. Observador de estados

Los algoritmos de control predictivo propuestos utilizan las mediciones de voltaje en el
condensador y corriente en el inductor de las ĺıneas trifásicas para realizar las predicciones,
y de este modo seleccionar el vector de estados que mejor se desempeña para alcanzar la
referencia entregada por el usuario. Este proceso fue explicado en el caṕıtulo 3 donde se men-
ciona que para realizar estas predicciones es necesario, además de las mediciones de voltaje
y corriente iniciales, conocer la corriente io correspondiente a la corriente de carga la cual no
es medida, por lo que para ser considerada dentro de los cálculos esta debe ser estimada tal
como se presenta en la ecuación (3.4). Esta estimación se realiza a partir de la suposición
de que de un periodo a otro la corriente de la carga no cambia considerablemente, por lo
que es calculada mediante una aproximación a partir de la medición del voltaje anterior y el
actual. Para frecuencias de muestreo elevadas, esta estimación permite un buen desempeño
del algoritmo, pero aún aśı la propagación del error debido a la aproximación y al desfase
entre las mediciones y la estimación, provoca un cierto grado de error que es deseable eliminar.

La corrección del error provocado por la estimación de la corriente de la carga puede ser
corregida con la instalación de sensores de corriente en la salida del convertidor, para de este
modo contar con mediciones que servirán como datos de entrada para el algoritmo. Esta
solución tiene el potencial de mejorar la respuesta del sistema, pero la integración de estos
sensores suman un costo extra al equipo y el uso de un mayor número de elementos puede
incrementar la posibilidad de fallas en el sistema, por lo que solo en algunas situaciones las
ventajas de contar con la instrumentación extra se compensa. Conocido esto, es que la im-
plementación de observadores de estado es una propuesta atractiva cuando se desea estimar
de forma precisa variables del sistema que por razones técnicas, sea por costo, dificultad de
medición o que las variables no tengan un sentido f́ısico estricto, no es posible tener valores
en cada tiempo de muestreo, por lo que el observador de estados permite a partir de datos
conocidos, converger a valores aproximados de las variables no conocidas.
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Un observador de estados utiliza la combinación de datos provenientes de las entradas
y salidas medidas de un sistema real para estimar los estados internos de este. Existen una
serie de observadores de estados que pueden integrarse en sistemas de tiempo discreto, como
lo son el observador de Kalman, UIO, observador cúbico, observador en modo deslizante,
entre otros, pero el seleccionado para operar junto al algoritmo de control del VSI es el
observador de Luenberger, al encontrarse bien documentado para aplicaciones en inversores
de potencia. Una comparación de distintos observadores de estados para sistemas múltiple
entrada - múltiple salida (Multiple Input - Multiple Output (MIMO)) es realizada en [76].

De forma general, el observador de estados de Luenberger es un sistema dinámico basado
en el sistema real al cual es posible, a diferencia del original, medir los estados internos
del sistema. Esto es logrado debido a que a partir de una misma estimulación de entrada,
a medida que el tiempo avanza, el error entre los estados internos del sistema real y el
observador tenderá a reducirse, por lo que los estados no conocidos del sistema real, podrán
ser aproximados a partir del observador [77]. La Fig. 5.12 muestra una representación general
del sistema real y su observador de estados.

Sistema
u y

Observador
x̂

Fig. 5.12: Esquema general observador de estados de Luenberger.

5.3.1. Diseño de observador de estados para el convertidor VSI

A partir de la ecuaciones (2.1) y (2.2) del convertidor VSI definidas en el caṕıtulo 2.1.3,
el sistema puede ser representado mediante las ecuaciones en espacio de estados en la forma
de (5.14). {

ẋ = Ax+Bu
y = Cx

(5.14)

Para el diseño del observador de estados es necesario definir algunas condiciones que se
asumirán como ciertas y que impactarán en el comportamiento dinámico del observador.
Para el caso estudiado se asumirá que la corriente en la carga que se estimará no sufre un
cambio significativo comparado con la frecuencia de muestreo del algoritmo [78]. De este
modo se asume que la corriente de la carga será aproximada a la ecuación (5.15). Otras
aproximaciones entregarán una respuesta distinta del observador, tal como es estudiado
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en [79], donde se asume que la corriente de salida tendrá un comportamiento sinusoidal,
pero dado que en este trabajo se evalúan cargas de distintas naturalezas donde la corriente
en la carga no necesariamente tendrá este comportamiento, se elige la aproximación de una
corriente de salida con pendiente constante entre pasos de simulación para ser compatible
con un mayor número de casos.

dio
dt

= 0 (5.15)

A partir de esta aproximación, es posible definir las matrices y vectores del modelo en
espacio de estados del VSI.

x =

 if
vc
io

 , u = vi , A =

 0 − 1
Lf

0
1
Cf

0 − 1
Cf

0 0 0

 , B =

 1
Lf

0
0

 (5.16)

Al reemplazar (5.16) en (5.14) se obtiene la ecuación (5.17) que corresponde al modelo
en espacio de estados que rige al convertidor VSI con filtro LC, y cuya salida está dada por
la ecuación (5.18) correspondiente a la corriente en el filtro y al voltaje del condensador.

d

dt

 if
vc
io

 =

 0 − 1
Lf

0
1
Cf

0 − 1
Cf

0 0 0


 if

vc
io

+

 1
Lf

0
0

 vi (5.17)

y =

[
1 0 0
0 1 0

] if
vc
io

 (5.18)

Por otro lado, el observador de Luenberger de orden completo es presentado como el
modelo original del sistema al cual le es incluido un término de corrección basado en las
mediciones de la salida de este. La ecuación (5.19) expresa esta relación, donde K es la
matriz de ganancias del observador e ŷ = Cx̂ [77].

dx̂

dt
= Ax̂+Bvi +K(y − ŷ) (5.19)

Al reescribir el sistema es posible obtener la ecuación (5.20), donde Aobs = A − KC y
Bobs =

[
B K

]
, mientras que la salida del sistema correspondiente a io está dada por la

ecuación (5.21).

dx̂

dt
= Aobsx̂+Bobs

 vi
if
vc

 (5.20)

ŷ =
[
0 0 1

]
x̂ (5.21)
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Una vez planteado el modelo del observador de estados, es posible notar que el diseño
de este se basa en encontrar los valores de la matriz K que permitan asignar los polos del
observador. Estos valores deben cumplir con las condiciones de estabilidad del observador,
de tal modo que los polos deben encontrarse en el semiplano izquierdo y además, asegurar
que el sistema del observador converge más rápido que el sistema real, por lo que deben ser
varias veces más rápidos que el sistema en lazo abierto [80]. La matriz K puede ser obtenida
mediante el comando place(A′, C ′, p)′ de MATLAB, donde A y C son las matrices del sistema
y p es el vector de polos que se desea asignar al sistema del observador [81].

Para la integración de este observador a los algoritmos de control, es necesario crear un
modelo del observador en tiempo discreto de la forma expresada en (5.22). Este modelo
puede ser obtenido a partir de la discretización de las matrices Aobs y Bobs por series de
Taylor para un tiempo de muestreo Ts como se define en (5.23) y (5.24).

x̂ (k + 1) = ADobsx̂ (k) +BDobs

 vi(k)
if (k)
vc(k)

 (5.22)

ADobs = eAobsTs (5.23)

BDobs =

∫ Ts

0

eAobsτBdτ (5.24)

5.3.2. Implementación del observador de estados en propuestas de control pre-
dictivo

El algoritmo observador de estados para la estimación de la corriente de carga, será
un fragmento de código que a partir de las mediciones directas de vc e if provenientes del
convertidor, estimará mediante la ecuación (5.22) las corrientes aplicadas a la carga durante
cada paso de simulación. La integración del observador de estados al algoritmo de control
predictivo puede llevarse a cabo como se ve en la Fig. 5.13. En esta se observa el cómo a
diferencia de las propuestas clásicas de control predictivo operando a frecuencia variable y
fija, el algoritmo de evaluación integrará a las corrientes en la carga como entradas directas
en lugar de considerarlas como perturbaciones que son aproximadas de manera indirecta a
partir de las otras entradas de voltajes en el condensador y corrientes del filtro. La principal
ventaja de esta implementación, es que sin la necesidad de integrar un mayor número de
sensores al sistema, es posible la estimación con una buena precisión de las corrientes de
carga del convertidor.

La implementación de este algoritmo permite obtener mejoras en la calidad de las co-
rrientes en la carga estimadas. La Fig. 5.14a muestra los resultados de la corriente estimada
para la fase ‘a’ mediante la ecuación (3.4) utilizada en el algoritmo operando a frecuencia
variable comparada con la corriente en la carga medida directamente para la misma fase.
En esta se puede observar una alta distorsión en la corriente estimada, además de un alto
error promedio que alcanza el 13.10%. Esta señal es la que ha estado siendo utilizada para
realizar las predicciones en cada paso de simulación de la propuesta clásica de control. La
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Modelo predictivo seleccionado

Observador estados

corriente îo

Fig. 5.13: Esquema de implementación del observador de estados en algoritmo de control predictivo.

Fig. 5.14b por otro lado, muestra la corriente estimada por medio del observador de estados
para la fase ‘a’ del convertidor comparada con la corriente medida para esta misma fase.
En esta se observa como la señal estimada tiene mayor proximidad a la corriente medida
directamente, teniendo un error promedio de 6.22%, error principalmente ocasionado por el
desfase producido por el retraso entre las mediciones del convertidor y los cálculos realizados
por el algoritmo del observador de estados.
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(a) Corriente en la carga medida y estimada con algoritmo para fase ‘a’.
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(b) Corriente en la carga medida y estimada con observador para fase ‘a’.

Fig. 5.14: Comparación corrientes en la carga estimadas por algoritmo predictivo y observador de estados
en algoritmo operando a frecuencia variable.

La Fig. 5.15 muestra la comparativa entre las corriente estimada mediante la ecuación
(3.4) (Fig. 5.15a) y la corriente estimada mediante el observador de estados para la fase
‘a’ del convertidor (Fig. 5.15b), pero para el algoritmo de control predictivo operando a
frecuencia fija. Del mismo modo que para el algoritmo operando a frecuencia variable, la
estimación utilizada para el control predictivo operando a frecuencia fija presenta una alta
tasa de distorsión, mientras que la implementación del observador de estados permite obtener
una corriente con un comportamiento similar a la corriente medida directamente.
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(a) Corriente en la carga medida y estimada con algoritmo para fase ‘a’.
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(b) Corriente en la carga medida y estimada con observador para fase ‘a’.

Fig. 5.15: Comparación corrientes en la carga estimadas por algoritmo predictivo y observador de estados
en algoritmo operando a frecuencia fija.

La implementación del observador de estados permite lograr un buen seguimiento de la
corriente en la carga sin mucha distorsión y con un leve desfase. Es de interés señalar que
el uso de una alta frecuencia de muestreo permite obtener este buen comportamiento del
observador de estados, por lo que si se implementa esto con una menor frecuencia de muestreo
provocará una mayor distorsión de esta estimación, pero que posible mejorar mediante el
uso de un filtro pasa bajos. Se debe tener en cuenta que el uso de un filtro para mejorar
esta estimación introducirá un desfase aún mayor a la señal, por lo que se deberá evaluar
si la aplicación de este compensa el aumento del error introducido por el uso del filtro [82].
La Fig. 5.16 muestra la corriente estimada por el observador de estados bajo las mismas
condiciones que el algoritmo de control predictivo operando a frecuencia variable, pero con la
implementación de un filtro pasa bajos. En esta se puede observar el mayor desfase producido
por el uso del filtro mencionado comparado con la señal de la Fig. 5.14b.
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Fig. 5.16: Corriente estimada de fase ‘a’ por medio de observador de estado con aplicación de filtro pasa
bajos.

5.3.3. Evaluación del observador de estados en algoritmo operando a frecuencia
variable

Para cuantificar la mejora que introduce el uso del observador de estados en el algoritmo
de control predictivo, se evaluará el sistema con la implementación de este bajo las mismas
condiciones que el sistema original operando a frecuencia variable presentado en el caṕıtulo
3. El sistema será evaluado según los parámetros de la Tabla 3.1 para los tres tipos de carga
vistos a lo largo de este trabajo: lineal, no lineal y desbalanceada.

Las Fig. 5.17a, 5.17b y 5.17c muestran el comportamiento del convertidor en las ĺıneas
trifásicas para los voltajes en la carga, corrientes en la carga y corrientes en el filtro respec-
tivamente, para una carga lineal en donde fue implementado el observador de estados para
la estimación de la corriente en la carga.
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(a) Voltaje en la carga para escalón de carga lineal.
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(b) Corriente en la carga para escalón de carga lineal.
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(c) Corriente en el filtro para escalón de carga lineal.

Fig. 5.17: Simulación para escalón de carga lineal en convertidor VSI con observador de estados
implementado.

La Fig. 5.18 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga lineal
de 0% a 100% en el sistema de potencia. Este error, al igual que en la propuesta clásica, es
evaluado según la clasificación 2 del estándar IEC 62040-3.
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Fig. 5.18: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga lineal con
observador de estados implementado.

Las Fig. 5.19a, 5.19b y 5.19c muestran el comportamiento del convertidor en las ĺıneas
trifásicas para los voltajes en la carga, corrientes en la carga y corrientes en el filtro respec-
tivamente, para una carga de naturaleza no lineal en donde fue implementado el observador
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de estados para la estimación de la corriente en la carga.
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(a) Voltaje en la carga para escalón de carga no lineal.
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(b) Corriente en la carga para escalón de carga no lineal.
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Fig. 5.19: Simulación para escalón de carga no lineal en convertidor VSI con observador de estados
implementado.

La Fig. 5.20 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga no
lineal de 0% a 100% en el sistema de potencia.
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Fig. 5.20: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga no lineal con
observador de estados implementado.

Las Fig. 5.19a, 5.19b y 5.19c muestran el comportamiento del convertidor en las ĺıneas
trifásicas para los voltajes en la carga, corrientes en la carga y corrientes en el filtro respecti-
vamente, para una carga desbalanceada en donde fue implementado el observador de estados
para la estimación de la corriente en la carga.
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(a) Voltaje en la carga para escalón de carga desbalanceada.
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(b) Corriente en la carga para escalón de carga desbalanceada.
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Fig. 5.21: Simulación para escalón de carga desbalanceada en convertidor VSI con observador de estados
implementado.

La Fig. 5.22 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga
desbalanceada de 0% a 100% en el sistema de potencia.
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Fig. 5.22: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga desbalanceada con
observador de estados implementado.

Para evaluar el algoritmo de control operando a frecuencia variable con la implementación
del observador de estados, se mide el nivel de THD y el error promedio para cada tipo de
carga. La Tabla 5.4 muestra los valores de THD y error promedio para cada tipo de carga.
Al comparar estos datos con los obtenidos en el caṕıtulo 3 se consigue una mejora en la
respuesta general del sistema de potencia, obteniendo una menor distorsión en el contenido
armónico del voltaje deseado para cada una de las cargas, al igual que un menor error
promedio respecto a las referencias deseadas para estas.

Tabla 5.4: Valores de THD y error para algoritmo operando a frecuencia variable con implementación de
observador de estados evaluado para distintas cargas.

Carga evaluada
% THD
promedio

% Error
promedio

Lineal 1.12 1.66
No lineal 1.34 1.33

Desbalanceada 1.22 1.28
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5.3.4. Evaluación del observador de estados en algoritmo operando a frecuencia
fija

El algoritmo de control predictivo operando a frecuencia fija a pesar de tener mejores
resultados bajo los mismos parámetros que el algoritmo operando a frecuencia variable, pre-
senta el mismo inconveniente respecto a la determinación de la corriente en la carga la cual
contiene una alta distorsión respecto a la real. La implementación del observador de estados
diseñado se realiza mediante la misma lógica que el caso anterior, utilizando la salida de
las corriente de carga estimadas por el observador de estados, como las nuevas entradas del
algoritmo de control predictivo operando a frecuencia fija.

Las Fig. 5.23a, 5.23b y 5.23c muestran el comportamiento del convertidor en las ĺıneas
trifásicas para los voltajes en la carga, corrientes en la carga y corrientes en el filtro respec-
tivamente, para una carga lineal en donde fue implementado el observador de estados para
la estimación de la corriente en la carga.
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Fig. 5.23: Simulación para escalón de carga lineal en convertidor VSI con observador de estados
implementado.

La Fig. 5.24 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga lineal
de 0% a 100% en el sistema de potencia.
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Fig. 5.24: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga lineal con
observador de estados implementado.

Las Fig. 5.25a, 5.25b y 5.25c muestran el comportamiento del convertidor en las ĺıneas
trifásicas para los voltajes en la carga, corrientes en la carga y corrientes en el filtro respec-
tivamente, para una carga de naturaleza no lineal en donde fue implementado el observador
de estados para la estimación de la corriente en la carga.
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(b) Corriente en la carga para escalón de carga no lineal.
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Fig. 5.25: Simulación para escalón de carga no lineal en convertidor VSI con observador de estados
implementado.

La Fig. 5.26 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga no
lineal de 0% a 100% en el sistema de potencia.
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Fig. 5.26: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga no lineal con
observador de estados implementado.

Las Fig. 5.27a, 5.27b y 5.27c muestran el comportamiento del convertidor en las ĺıneas
trifásicas para los voltajes en la carga, corrientes en la carga y corrientes en el filtro respecti-
vamente, para una carga desbalanceada en donde fue implementado el observador de estados
para la estimación de la corriente en la carga.
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(b) Corriente en la carga para escalón de carga desbalanceada.
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Fig. 5.27: Simulación para escalón de carga desbalanceada en convertidor VSI con observador de estados
implementado.

La Fig. 5.28 muestra la respuesta dinámica del error ante la aplicación de una carga
desbalanceada de 0% a 100% en el sistema de potencia.

10-1 100 101 102 103

Tiempo del transiente [ms]

-100

-80

-60

-40

-20

0

20

40

60

80

100

V
ol

ta
je

 [%
]

Límite de sobre tensión del transiente

Límite de baja tensión del transiente

Fig. 5.28: Respuesta dinámica del error ante la aplicación de 0% a 100% de una carga desbalanceada con
observador de estados implementado.

La Tabla 5.5 muestra los valores de THD y error promedio del voltaje en la carga obteni-
dos para los distintos tipos de cargas evaluadas. La implementación del observador de estados
permite obtener resultados para el algoritmo operando a frecuencia fija con un mejor com-
portamiento en cuanto a distorsión armónica y error promedio bajo las mismas condiciones
de operación en las que fue evaluado durante el caṕıtulo 4.

Tabla 5.5: Valores de THD y error para algoritmo operando a frecuencia fija con implementación de
observador de estados evaluado para distintas cargas.

Carga evaluada
% THD
promedio

% Error
promedio

Lineal 0.68 0.95
No lineal 1.42 0.94

Desbalanceada 0.75 0.81
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5.3.5. Evaluación del observador de estados en algoritmo con nuevos términos
de función de costo y algoritmo SMPC

Los algoritmos de control a los que les fue introducido nuevos términos a las funciones de
costo y la implementación del algoritmo SMPC, también utilizan estimaciones de las corrien-
tes en la carga de poca precisión al ser modificaciones de los algoritmos clásicos estudiados
en los caṕıtulos 3 y 4. Por esta razón, ante la implementación del observador de estados en
estos algoritmos, es esperable la obtención de mejoras en la respuesta general de las distintas
propuestas.

La primera propuesta evaluada corresponde al algoritmo de control predictivo operando
a frecuencia variable, al que se le fue introducido un nuevo término a la función de costo
cuyo objetivo secundario es la reducción de la frecuencia de conmutación promedio al que se
ven sometidos los transistores de potencia que conforman al convertidor VSI. La Fig. 5.29
muestra una comparativa en la respuesta del sistema para los voltajes en la carga, generados
para distintos valores de λmin y con la integración del observador de estados diseñado.

0.04 0.05 0.06 0.07 0.08

Tiempo [s]

-311

0

311

V
ol

ta
je

 [V
]

Voltaje en la carga

(a) Voltaje en la carga con λmin = 0.15.
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(b) Voltaje en la carga con λmin = 0.30.
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(c) Voltaje en la carga con λmin = 0.65.
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(d) Voltaje en la carga con λmin = 0.90.

Fig. 5.29: Simulación de voltajes en la carga con función de costo con minimización de frecuencia de
conmutación para distintos valores de λ y con implementación de observador de estados.

La Tabla 5.6 muestra las mediciones de THD, el error y frecuencia de conmutación
promedio para distintos valores de λmin. Los datos obtenidos bajo esta implementación del
observador de estados, ante los mismos parámetros de simulación dispuestos en el caṕıtulo
5.1.2, muestran una respuesta con mayor acción del objetivo secundario para un mismo
valor de λmin. Además, al contrastar estos datos con los obtenidos en la Tabla 5.1, es posible
notar que ante la integración del observador de estados, además de que la frecuencia de
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conmutación promedio se reduce en mayor proporción para un mismo valor de λmin, esta
reducción introduce una menor distorsión armónica y error promedio que la contraparte que
utiliza la estimación mediante la ecuación (3.4).

Tabla 5.6: Valores de THD error y frecuencia de conmutación promedio para distintos valores de λmin con
implementación de observador de estados.

Factor de peso
λmin

% THD
promedio

% Error
promedio

Frecuencia conmutación
promedio (kHz)

0 1.12 1.66 12.5
0.15 1.71 1.66 9.4
0.20 2.12 1.77 8.4
0.30 2.88 1.98 7.0
0.40 3.56 2.43 6.2
0.65 5.79 3.58 4.5
0.90 8.89 5.22 3.6

Al evaluar la integración del término de la función de costo con objetivo secundario
de minimización de voltaje en modo común, junto a la implementación del observador de
estados, es posible obtener los resultados mostrados en la Fig. 5.30 para distintos valores
de λvmc. En esta se puede notar cómo a medida que el valor de λvmc aumenta, se tienden a
reducir las mediciones en la zona superior de la gráfica, lo que se traduce en una reducción
de los efectos producidos por el voltaje en modo común.
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(a) Voltaje en la carga con λvmc = 0.15.
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(b) Voltaje en la carga con λvmc = 0.30.
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(c) Voltaje en la carga con λvmc = 0.55.
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(d) Voltaje en la carga con λvmc = 0.75.

Fig. 5.30: Simulación de voltajes en la carga con función de costo con minimización de frecuencia de
conmutación para distintos valores de λ y con implementación de observador de estados.
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La Tabla 5.7 muestra los valores de THD, error y frecuencia de conmutación promedio
para distintos valores de λvmc con implementación del observador de estados. Estos datos, en
contraste con los de la Tabla 5.2 obtenidos en la implementación de esta función de costo sin
el observador de estados, muestran que ante el uso de factores similares, la acción de control
se modifica en mayor proporción cuando se utiliza el observador de estados para estimar la
corriente en la carga. Del mismo modo, ante mismos valores de λvmc, tanto el nivel de THD
como el error promedio son afectados de manera negativa en una menor proporción que en
la implementación de la función de costo sin observador de estados, lo cual se traduce en
una mejor respuesta de control en el seguimiento de referencias de voltaje, incluso cuando
se presentan objetivos secundarios de control con un alto grado de impacto en la selección
de los vectores de estados. También es posible notar, que el efecto secundario de reducción
en la frecuencia de conmutación promedio que produce este término de la función de costo,
presenta una baja aún mayor que en la implementación de la función de costo sin observador
de estados, al alcanzar una frecuencia de conmutación promedio de 8 kHz para un valor
de λvmc = 0.75, en contraparte a los 9 kHz alcanzados con un λvmc = 1.25 de la primera
propuesta.

Tabla 5.7: Valores de THD, error y frecuencia de conmutación promedio para distintos valores de λvmc con
implementación de observador de estados.

Factor de peso
λvmc

% THD
promedio

% Error
promedio

Frecuencia conmutación
promedio (kHz)

0 1.12 1.66 12.5
0.15 1.34 1.66 9.0
0.30 2.22 1.77 8.6
0.40 2.87 1.98 8.5
0.55 4.16 2.43 8.2
0.65 5.05 3.58 8.0
0.75 6.00 5.22 8.0

Al evaluar la integración del término de minimización de frecuencia de conmutación, pero
con el algoritmo en cascada SMPC y con la implementación del observador de estados, es
posible obtener la señal de voltaje mostrada en la Fig. 5.31. La implementación del observador
de estados en esta propuesta, permite obtener un nivel de THD promedio de 3.63% y un error
promedio de 2.58%, además de una frecuencia de conmutación promedio de 6.0 kHz. Esta
respuesta muestra una mejora respecto al algoritmo SMPC que no integraba el observador
de estados y muestra valores cercanos a los obtenidos mediante la ponderación por factores
de peso para un valor de λmin = 0.40 en la Tabla 5.6.
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Fig. 5.31: Respuesta de voltaje en la carga con control secuencial de referencia de voltaje y minimización
frecuencia de conmutación

Por otro lado, al evaluar el algoritmo de control SMPC que integra como objetivo princi-
pal el seguimiento de las referencias de voltaje y como objetivo secundario la minimización
del voltaje en modo común, junto con la implementación del observador de estados, se obtie-
nen los resultados mostrados en las Fig. 5.32a y 5.32b, donde se muestra el voltaje generado
y las mediciones de voltaje en modo común respectivamente. La propuesta evaluada entrega
como resultados un nivel de THD de 2.95% y un error promedio de 2.07%. Estos resulta-
dos muestran que la integración del observador de estados logra una mejora en la respuesta
general del algoritmo al utilizar una estimación de corriente de mayor calidad, ya que com-
parados con las propuestas anteriores en búsqueda de reducir el voltaje en modo común,
esta presenta un menor ı́ndice de distorsión armónica, menor error promedio y además con
el efecto secundario de reducir la frecuencia de conmutación a 9.2 kHz, todo esto mientras
se elimina la zona superior de las mediciones del gráfico de la Fig. 5.32b.
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Fig. 5.32: Respuesta en voltaje de carga y modo común con control secuencial de referencia de voltaje y
minimización voltaje modo común.

5.3.6. Discusión de la implementación del observador de estados

El diseño e implementación del observador de estados con el fin de estimar los valores
de corrientes en la carga utilizados en el proceso de selección de los estados del algoritmo,
ha demostrado que permite obtener mejoras en las distintas propuestas presentadas a lo lar-
go del documento bajo los mismos parámetros de simulación a los que fueron sometidos estos.
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El uso del observador de estados en conjunto con un correcto diseño de este, permite
obtener una mejora considerable de la corriente en la carga estimada, mejorando en gran
medida la distorsión que presentaba la estimación mediante la propuesta clásica de control,
obteniendo valores con gran similitud respecto a los medidos directamente para esta variable.
La efectividad de la implementación del observador de estados en el sistema se convierte en
una alternativa atractiva cuando se desea una mejora en la estimación de corriente sin la ne-
cesidad de integrar un mayor número de sensores en el sistema, pero se debe tener en cuenta
que a diferencia del uso de sensores que permiten obtener los valores de estas variables en
cada tiempo de muestreo, el observador presentará un desfase en las estimaciones realizadas,
que será más notorio entre menor sea la frecuencia de muestreo seleccionada.

La implementación de esta técnica de estimación para las corrientes en la carga, mostró
buenos resultados al integrarse en los algoritmos de control clásicos operando a frecuencia
variable y fija, mostrando una mejora promedio del nivel de THD de más de un 30% en
ambos casos para los distintos tipos de carga, además de presentar un menor error promedio
en el seguimiento de las referencias de voltaje. Estas caracteŕısticas por si solas la hacen una
propuesta atractiva para mejorar el desempeño global de ambos algoritmos, sin la necesidad
de integrar un mayor número de sensores en el sistema, aumentar la frecuencia de muestreo
o diseñar un modelo matemático más complejo del utilizado hasta ahora en las técnicas
clásicas operando a frecuencia variable y fija encontradas en la literatura.

Al evaluar el desempeño del sistema con las primeras mejoras planteadas, destinadas
a integrar objetivos secundarios de control junto con el observador de estados para la co-
rriente en la carga, se obtienen resultados que confirman la mejora en el rendimiento de los
algoritmos para lograr los distintos objetivos de control presentados. Los resultados para
las funciones de costo que utilizan factores de peso para regular el grado de impacto en el
algoritmo, mostraron que con el uso del observador de estados se obtienen respuestas de la
misma magnitud con factores de peso cuyos valores son más pequeños que los usados en la
estrategia que no usa este mecanismo de estimación. Este mayor efecto para los factores de
peso seleccionados, va acompañado también de una mejora en las señales generadas de vol-
taje, lo que se traduce en un menor deterioro del voltaje de salida del convertidor a medida
que el objetivo secundario tiene un mayor efecto en el algoritmo cuando se compara con la
estimación clásica para la corriente io.

El algoritmo SMPC también se ve beneficiado por el uso del observador de estados co-
mo mecanismo para estimar la corriente de salida del convertidor. Se mostró en el caṕıtulo
5.2.2 que la implementación del algoritmo SMPC teńıa un margen de configurabilidad casi
inexistente, produciendo respuestas aceptables, pero que se encontraban en el ĺımite de lo
aceptado por la norma IEEE 519-2014. Con la nueva propuesta, además de aumentar el gra-
do de cumplimiento del objetivo secundario, se reducen los niveles de THD y error promedio
de las señales de voltaje, permitiendo un mayor margen ante una implementación real del
algoritmo SMPC y la conexión de cargas de distinta naturaleza.

Los datos de simulación obtenidos para los distintos algoritmos que hacen uso del ob-
servador de estados para la estimación de la corriente en la carga del convertidor VSI, han
mostrado mejoras considerables de desempeño al reducirse los niveles de THD y error pro-
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medio de las señales de voltaje en comparación con aquellos que hacen uso de la estimación
clásica de esta variable. Esta mejora del desempeño global de los algoritmos bajo los mismos
parámetros de simulación, hacen del observador de estados una opción viable cuando no es
deseable la integración de sensores adicionales en el sistema, pero se debe tener en cuenta
que a diferencia del uso de sensores que permiten obtener los valores de estas variables en
cada tiempo de muestreo, el observador presentará un desfase en las estimaciones realizadas,
que será más notorio entre menor sea la frecuencia de muestreo establecida. La aplicación
de esta técnica de estimación permite sacar provecho a la capacidad de los procesadores
modernos, obteniendo mejoras comparativas en el desempeño sin la necesidad de aumentar
el costo de implementación del sistema.

5.4. Algoritmo adaptativo para la actualización de parámetros del
sistema en tiempo real

Hasta el momento se han presentado propuestas que buscan mejorar el desempeño global
del sistema, haciendo uso de nuevas funciones de costo que permiten alcanzar objetivos
secundarios, estrategias que permiten mejorar la respuesta y facilitar la implementación de
estas y el uso de un observador de estados que permite mejorar en gran medida la calidad de
los datos utilizados en los algoritmos predictivos, cuyo efecto global es aumentar la calidad de
las ondas de voltajes generadas. Cada una de estas propuestas tienen en común que hacen
uso de un modelo matemático para predecir el comportamiento futuro del sistema, y aśı
decidir cuál será el vector de estados idóneo para alcanzar el objetivo de control planteado.
Debido a esto, los sistemas de control propuestos son altamente sensibles a los cambios
en los parámetros del sistema, situación que no es preocupante en un entorno de simulación
controlado, pero que puede ser un problema en una implementación f́ısica, sobre todo cuando
el sistema de potencia se encuentra bajo diversas condiciones de clima u operación, las cuales
por acciones de temperatura, paso del tiempo o una simple declaración errónea, pueden
provocar un grado de inexactitud entre los valores utilizados en los cálculos de predicción
del algoritmo y los elementos f́ısicos del convertidor. Basado en esto, es que se presenta una
propuesta que permite estimar en tiempo real los parámetros del sistema y aśı actualizar el
modelo matemático del algoritmo en caso de ser necesario.

5.4.1. Red neuronal ADALINE

El algoritmo adaptativo que se propone en este caṕıtulo se basa en el método de es-
timación de parámetros mediante una red neuronal de una capa conocida como neurona
lineal adaptativa (Adaptive Linear Neuron (ADALINE)). El algoritmo ADALINE fue desa-
rrollado por los ingenieros Bernard Widrow y Ted Hoff, cuyo trabajo fue publicado en 1960,
como una variación más potente del algoritmo PERCEPTRON desarrollado previamente
por Frank Rosenblatt [83]. El ADALINE es un algoritmo que permite a partir de entradas
conocidas y un patrón de entrenamiento, aprender un comportamiento espećıfico que deben
seguir las señales de entradas para aśı, luego del entrenamiento del algoritmo, entregar una
salida acorde a las entradas nuevas que son ingresadas al sistema. A d́ıa de hoy, a pesar de
la antigüedad del algoritmo, sigue estando muy presente como filtro de señales adaptativo,
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debido a su simplicidad y potencia [84].

El funcionamiento del algoritmo ADALINE se basa en que a partir de datos que funcio-
nan como entradas (sean estas conocidas o medidas) se realiza una suma ponderada de estas,
suma que se transforma en la salida de la red neuronal. La ponderación de las entradas se
hace mediante factores de pesos independientes para cada entrada, por lo que para conocer
y/o ajustar estos valores se debe realizar un proceso de entrenamiento. El proceso consiste en
que a partir de entradas conocidas y salidas esperadas, se realiza un ajuste individual para
cada factor de peso mediante una regla de aprendizaje que busca minimizar el error entre
los datos estimados y los datos esperados entregados para el entrenamiento. Con los factores
de peso ya ajustados, es posible estimar con precisión a partir de nuevos datos de entrada
salidas acordes con los patrones de entrenamiento. El uso de este algoritmo en la estimación
de parámetros aprovecha que los factores de peso se encuentran relacionados directamente
con los parámetros f́ısicos del sistema, por lo que al realizar un trabajo inverso es posible
obtener valores estimados de los parámetros a partir de los factores de peso. Es importante
señalar que para el correcto funcionamiento del algoritmo el problema a resolver debe ser
linealmente independiente. La Fig. 5.33 muestra el esquema de funcionamiento de la red
neuronal ADALINE que se utilizará para esta aplicación.
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e(k)

vc(k)

v̂c(k)

L̂f

Fig. 5.33: Esquema del proceso del algoritmo ADALINE

La ecuación (2.2) mediante la discretización por series de Taylor puede ser representada
como la ecuación (5.25). Donde vc es el voltaje en el condensador, if es la corriente en el
filtro, io es la corriente en la salida, vi es el voltaje aplicado por el convertidor y los factores
de peso w1, w2, w3 y w4 son valores positivos o negativos asociados a los parámetros de
operación del sistema y que están definidos por las ecuaciones (5.26a), (5.26b), (5.26c) y
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(5.26d) respectivamente, siendo Ts el tiempo de muestreo del algoritmo, Lf la inductancia
del filtro y Cf la capacitancia del filtro. Estas expresiones son las que permiten realizar las
estimaciones de voltaje en el control predictivo aplicado al convertidor VSI y será utilizada
para estimar los parámetros de operación con el algoritmo ADALINE.

vc(k) = w1if (k − 1) + w2vc(k − 1) + w3io(k − 1) + w4vi(k − 1) (5.25)

w1 = − T 3
s

6C2
fLf

+
Ts

Cf

(5.26a)

w2 = 1− T 2
s

2CfLf

(5.26b)

w3 =
T 3
s

6C2
fLf

− Ts

Cf

(5.26c)

w4 =
T 2
s (T

2
s − 12CfLf )

24C2
fL

2
f

(5.26d)

Para construir el algoritmo ADALINE es necesario realizar una serie de definiciones
algebraicas para dar forma al algoritmo final basadas en los trabajos originales de esta red
neuronal [83,85]. Definiendo un vector de entradas X:

X = [if (k − 1) vc(k − 1) io(k − 1) vi(k − 1)] , (5.27)

y un vector de factores de peso W :

W = [w1 w2 w3 w4]
T , (5.28)

es posible definir la salida del algoritmo ADALINE como el voltaje estimado v̂c:

v̂c = XTW. (5.29)

El voltaje estimado v̂c por medio del ADALINE se compara con el voltaje vc medido
directamente desde el convertidor. Con esto es posible obtener el error del voltaje estimado
respecto al voltaje medido, por lo que el error puede ser definido como la expresión (5.30),
donde d = vc(k) para simplificar la expresión.

e = vc(k)− v̂c(k) = d−XTW. (5.30)
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Para construir la regla de aprendizaje que se encargará de actualizar los factores de peso
W se aplicará como base el error cuadrático medio (Mean Squared Error (MSE)). El error
cuadrado está dado por la expresión (5.31).

e2 = d2 − 2dXTW +W TXXTW. (5.31)

Aplicando la función del MSE a la expresión (5.31) se obtiene (5.32), donde E es la
esperanza.

MSE = ξ = E
[
e2
]
− 2E

[
dXT

]
W +W TE

[
XXT

]
W (5.32)

Definiendo nuevos términos es posible obtener la expresión P (5.33a) conocido como el
vector de correlación cruzada entre la respuesta deseada y las entradas y la expresión R
(5.33b) como la matriz cuadrada de auto correlación de las entradas.

P := E
[
dXT

]
(5.33a)

R := E
[
XXT

]
(5.33b)

Con estas nuevas definiciones es posible reescribir la ecuación (5.32) como la expresión
(5.34).

ξ = E
[
d2
]
− 2P TW +W TRW, (5.34)

La ecuación (5.34) muestra cómo la expresión obtenida para el MSE pasa a ser una fun-
ción cuadrada de los factores de peso del ADALINE, que al resolverse permite encontrar los
valores de estos. Para alcanzar la solución de esta ecuación existen distintos métodos de re-
solución acordes a la aplicación, pero todos buscan alcanzar la solución que logre obtener un
mı́nimo de la superficie generada por el MSE. Es necesario notar que la ecuación (5.34) tiene
la función esperanza entre sus términos, función que utiliza todos los datos evaluados para
entregar un resultado. Esta condición se encuentra en conflicto con la aplicación deseada, por
lo que para resolverla se utilizará un algoritmo adaptativo que modifique los factores de peso
en cada paso de simulación hasta encontrar un grupo de factores que minimice el problema.
Uno de los algoritmos más simples para resolver este problema es el ‘Steepest Descent’ que
hace uso de una aproximación del gradiente de la ecuación (5.34) para alcanzar la solución.
Este algoritmo para la aplicación particular tiene problemas de convergencia, por lo que se
utilizará una variación de este que ha sido implementado con éxito y buenos resultados en
trabajos similares como los vistos en [86] y [87].

La ecuación (5.35) estimará a partir de las entradas medidas y el valor esperado del
voltaje vc los valores para los factores de peso W . Esta operación es de carácter adaptativo
iterativo, por lo que se utilizará los factores encontrados en el paso anterior para calcular
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los nuevos factores de peso hasta converger a los que minimicen el MSE a lo largo de cada
paso de simulación. La expresión (5.35) define al vector de factores de pesos estimado como
W (k + 1), donde W (k) es el vector de factores de peso estimado en el paso anterior, α es
el factor de aprendizaje que determinará la velocidad de convergencia del algoritmo y β es
un valor pequeño que evita la indeterminación de la división cuando algunos o todos los
elementos de la operación de XTX es cero.

W (k + 1) = W (k) + α
e(k)X

β +XTX
(5.35)

El término α que determina la velocidad de aprendizaje del algoritmo es un parámetro que
se debe ajustar para obtener una convergencia adecuada. Para la selección de este parámetro
se debe comprender el efecto que produce en el algoritmo. A valores grandes de α se obtienen
convergencias de mayor velocidad, pero puede provocarse un efecto en donde no se consiga
minimizar el MSE. Por otro lado a valores bajos de α existe una mayor probabilidad de que
el algoritmo llegue a un mı́nimo local o global de la superficie generada por el MSE, pero la
velocidad de convergencia se verá afectada, pudiendo extender en gran medida el tiempo de
ejecución del algoritmo. Para solucionar este problema en [88] se plantea la ecuación (5.36)
como mecanismo para acelerar la convergencia en las etapas iniciales del algoritmo y refinar
el resultado final otorgado por el ADALINE. La Fig. 5.34 muestra un ejemplo del efecto que
provoca la selección del valor α en la convergencia a un mı́nimo de la superficie del MSE [89].

α = αi

(
αf

αi

) t
tmax

(5.36)

Factores de peso

M
S
E

α = 0.02

Factores de aprendizaje mayores

Factores de peso

M
S
E

α = 0.005

Factores de aprendizaje menores

Fig. 5.34: Efecto de la selección del factor de aprendizaje α.

La expresión (5.36) permite obtener un factor de aprendizaje variable en el tiempo, siendo
αi un valor alto que acelera la convergencia del algoritmo, αf un valor mı́nimo que producirá
un aprendizaje lento, pero llevando a los factores de peso a un valor preciso que minimi-
zará el MSE, t es el tiempo transcurrido desde que el algoritmo es puesto en operación y
tmax es el tiempo máximo por el que operará el algoritmo antes de entregar el resultado final.
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Con la estrategia para la estimación de los factores de peso ya determinada, es necesario
definir expresiones que permitan obtener los valores de los parámetros del convertidor VSI.
En trabajos similares donde se utiliza el algoritmo ADALINE [86–88], se obtienen expresio-
nes que definen a los parámetros del sistema directamente desde los factores de peso. Debido
a la complejidad de las expresiones que definen los factores de peso en esta aplicación, duran-
te la investigación no se halló una forma de obtener directamente términos que permitieran
calcular los parámetros del filtro LC del VSI, por lo que se utilizó como método de estima-
ción un algoritmo recursivo en donde luego de calcular uno de los parámetros, se utiliza el
valor de este para calcular el siguiente. Este método para el cálculo de los parámetros tie-
ne el inconveniente de que al utilizarse una primera estimación para calcular una siguiente
estimación provocará una propagación del error, que afectará negativamente en la precisión
del algoritmo.

Durante el estudio de la propuesta se encontró que el término w2 del algoritmo ADALINE
tiene una convergencia con menor error al valor calculado teóricamente para distintos cambios
en los valores de los parámetros, por lo que las estimaciones tendrán como base a este factor de
peso. Desde la ecuación (5.26b) es posible despejar el parámetro Cf , obteniendo la expresión
(5.37).

Ĉf = − T 2
s

2Lf (w2 − 1)
(5.37)

La ecuación (5.37) permite estimar la capacitancia del filtro LC del VSI a partir del factor
w2, el tiempo de muestreo Ts y el valor de la capacitancia Lf . Esta expresión es suficiente si
la inductancia del filtro no se ve modificada, pero dado que se desea entregar un algoritmo
que permita la estimación de ambos parámetros, es necesario encontrar una expresión que
permita obtener el valor de la inductancia del filtro. Extendiendo la ecuación (5.25) con los
términos que conforman los factores de peso, es posible obtener a (5.38), donde es posible
reemplazar la capacitancia Cf por la expresión (5.37) encontrada anteriormente. Realizar
esto permitirá obtener una expresión que no depende de conocer el valor de Cf , por lo que
es posible despejar el valor de la inductancia del filtro directamente y calcularla a partir de
las entradas medidas y la estimación de w2.

vc(k) =

[
− T 3

s

6C2
fLf

+
Ts

Cf

]
if (k − 1) +

[
1− T 2

s

2CfLf

]
vc(k − 1) + ...

...+

[
T 3
s

6C2
fLf

− Ts

Cf

]
io(k − 1) +

[
T 2
s (T

2
s − 12CfLf )

24C2
fL

2
f

]
vi(k − 1)

(5.38)

Realizando un trabajo algebraico sobre la ecuación (5.38) es posible despejar una expre-
sión final para la estimación de la inductancia Lf , correspondiente a la ecuación (5.39).

L̂f = −
vc(k)− vc(k − 1)w2 + vi(k − 1)

(
6Ts

2

w2−1
+Ts

2
)
(w2−1)2

6Ts
2

if (k − 1)
(

2 (w2−1)2

3Ts
+ 2 (w2−1)

Ts

)
− io(k − 1)

2
(

3Ts2

w2−1
+Ts

2
)
(w2−1)2

3Ts
3

(5.39)
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La ecuación (5.39) permite obtener una estimación del valor de inductancia en el sistema
a partir de las entradas de voltajes y corrientes medidas, el tiempo de muestreo Ts y el factor
de peso w2. Con este valor de inductancia estimada es posible realizar la segunda estimación
correspondiente al valor de la capacitancia Cf expresada en (5.37). Debido a la complejidad
de la expresión (5.39), ante variaciones o errores que se produzcan en las mediciones y esti-
maciones de los factores de peso, el valor de la inductancia estimada será propenso a tener
un pequeño error respecto al valor real de la inductancia del filtro, que a su vez puede ser
propagado a la estimación de la capacitancia debido a la dependencia de este. Con el fin de
minimizar este error es recomendable tener la menor variación de las variables involucradas
en la estimación de la inductancia.

La implementación del algoritmo ADALINE para la estimación de los parámetros Lf y
Cf , se hace mediante un programa que se encontrará operando en forma paralela al algo-
ritmo de control predictivo principal. El algoritmo operará en el marco de referencia αβ,
siendo solo necesario el uso de los datos en la coordenada α para operar. Este se encontrará
calculando el error entre el voltaje medido y el estimado por la ecuación (5.25), utilizando
este valor como método de detección de que los parámetros del sistema se han sometido a
un cambio. Al momento de detectarse esta variación se procederá a realizar la estimación
de los nuevos factores de peso que minimicen este error mediante el algoritmo desarrollado.
Una vez encontrados los nuevos factores de peso y estimado los parámetros Lf y Cf , se
procede a actualizar el modelo del algoritmo de control principal, cerrando de este modo
el lazo adaptativo de los parámetros del sistema hasta que vuelva a producirse un cambio
considerable que induzca un error que salga del umbral aceptado. La Fig. 5.35 muestra el
diagrama de flujo del nuevo sistema de control implementado.
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Fig. 5.35: Diagrama de flujo de control predictivo de voltaje con estimador de parámetros ADALINE.

5.4.2. Resultados de simulación ante carga lineal

Con el fin de confirmar que la propuesta desarrollada responde correctamente a los est́ımu-
los externos y es capaz de estimar los parámetros del filtro LC con suficiente precisión para
ser una propuesta viable, es que se procede a probar el algoritmo ADALINE en un ambiente
simulado otorgado por el software MATLAB - Simulink. Las pruebas tendrán como base
operativa los parámetros definidos en la Tabla 3.1 que han sido aquellos con los que se ha
trabajado hasta el momento. Para poner a prueba el algoritmo de estimación de parámetros
se utilizará el algoritmo de control predictivo operando a frecuencia variable, y dado que el
estimador de parámetros solo depende de las mediciones del sistema, solo se utilizará esta
propuesta de control dentro del estudio, ya que el tipo de estrategia a utilizar no impac-
ta directamente en el algoritmo ADALINE. Para la evaluación se hará primeramente una
prueba sin cambios en los parámetros de simulación, para ver si este es capaz de encontrar
los valores originales de los parámetros del filtro. Luego se procederá a realizar cambios en
escalón de los parámetros Cf y Lf en un 50% y un 150% del valor original para cada uno,
mostrando el error en las estimaciones, la evolución de los factores de pesos calculados por
el algoritmo ADALINE, los valores estimados por el algoritmo y una gráfica comparativa
mostrando el error entre los valores estimados y los reales con los que se encuentra operando
el sistema. Para reducir la variación en las simulaciones, tanto el cambio tipo escalón de los
parámetros como la activación del algoritmo serán realizados a los 0.5 s desde la simulación
inicial hasta los 5 s cuando se espera haber alcanzado el estado estacionario del algoritmo
de estimación de parámetros.

Un punto importante a tener en cuenta es que algoritmo de estimación desarrollado hace
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uso de las mediciones de voltaje en la carga, corrientes de filtro y corrientes de carga, por
lo que para ver de mejor manera el comportamiento del algoritmo planteado se utilizarán
medidas directas de las corrientes en la carga en lugar de usar las estimaciones vistas en el
caṕıtulo 3 o el uso del observador de estados que también depende de los parámetros del
sistema. En trabajos futuros se planteará la posibilidad de desarrollar este algoritmo de tal
forma que no requiera de las mediciones directas de las corrientes en la carga, y por tanto
de sensores adicionales. También al ser un algoritmo experimental se considerará que los
cambios en los parámetros del filtro LC afectarán a las 3 fases de la misma manera, por
lo que en trabajos futuros se planteará el uso de 3 estimadores de estado, siendo cada uno
encargado de los parámetros de cada fase del convertidor.

La operación del algoritmo utiliza un factor de aprendizaje variable según fue definido en
la ecuación (5.36). El factor de aprendizaje utilizado tiene como αi = 0.2, αf = 5 · 10−3 y un
tiempo máximo de operación de tmax = 2.5 s. La Fig. 5.36 muestra la evolución del factor de
aprendizaje utilizado durante la simulación, pudiendo verse que antes de los 0.5 s el factor
de aprendizaje se sitúa en el valor mı́nimo correspondiente a αf , luego a los 0.5 s cuando
se activa el algoritmo de estimación ADALINE este se modifica alcanzando el valor de αi

para luego reducir su valor rápidamente hasta alcanzar el valor final de αf a los 3 s. Esta
evolución en el factor de aprendizaje ayuda a acelerar la convergencia en la etapa inicial y
refinar los resultados en la etapa final del algoritmo.
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Fig. 5.36: Evolución factor de aprendizaje a lo largo del tiempo de operación del algoritmo.

La primera prueba se realiza con el objetivo de conocer si el algoritmo logra converger a los
valores de los parámetros del filtro LC sin hacer un cambio en los parámetros de simulación
estipulados en la Tabla 3.1. La Fig. 5.37 muestra en la zona superior una comparación de
los voltajes estimados y medidos en dos tiempos distintos, siendo el primero acorde al inicio
de la operación del algoritmo de estimación de parámetros y el segundo cuando ya se ha
superado el tiempo de acción del algoritmo. En la zona inferior se presenta una gráfica del
error entre el voltaje medido y estimado a lo largo de la operación del algoritmo. Dado que
el algoritmo se configura para que inicie con valores cercanos a los reales, la estimación y el
voltaje medido no difiere en gran medida, pero se puede observar cómo el error se vuelve más
definido a medida que el tiempo avanza como efecto de que el algoritmo converge a valores
más precisos. Se puede observar que en esta etapa el error calculado concentra sus valores
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entre los 0.2 V y −0.2 V, lo que se traduce en un error de tan solo 0.0006% aproximadamente
entre los voltajes estimados respectos a los medidos.
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Fig. 5.37: Comparación de dinámica de voltaje medido y estimado mediante algoritmo ADALINE y error
asociado sin cambios en los parámetros del sistema con carga lineal.

La Fig. 5.38 muestra la evolución de los factores de peso que el algoritmo ADALINE
calcula. Con el fin de mostrar esta evolución es que el algoritmo se mantiene activo con
un mı́nimo factor de aprendizaje en los tiempos comprendidos entre [0, 0.5) s y (3, 5] s,
para que este se mantenga constantemente entregando datos, pero en una aplicación f́ısica
puede ser preferible que el algoritmo solo se active bajo el criterio de un umbral de error
que se definió anteriormente y permanezca inactivo el resto del tiempo con el fin de ahorrar
recursos computacionales. Dado que el algoritmo fue configurado con valores cercanos a los
que debe converger, la evolución de estos factores de peso no presentan grandes cambios,
pero es notorio como a los 0.5 s, momento en que se activa el algoritmo para su operación,
existe una tendencia a que se alcancen nuevos valores.
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Fig. 5.38: Evolución de los factores de peso estimados por algoritmo ADALINE sin cambios en los
parámetros del sistema con carga lineal.

La Fig. 5.39 muestra los valores de los parámetros del filtro LC estimados por el algo-
ritmo, correspondiendo la Fig. 5.39a a la estimación de la inductancia del filtro y la Fig.
5.39b a la estimación de la capacitancia del filtro. En rojo se muestran los valores declarados
para la operación del sistema, correspondiendo a 2.2 mH y 20 µF para la inductancia y
capacitancia respectivamente, mientras que en azul se muestran los valores estimados por
el algoritmo. Tal como se comentó en el apartado teórico de esta propuesta, el uso de una
estimación de la inductancia para realizar el cálculo de la capacitancia del filtro conlleva a
un mayor error de esta última. La evolución del error para ambos parámetros es mostrado
en la Fig. 5.40, donde para ambos casos el error en estado estacionario es menor a un 1%,
pero siendo levemente mayor el asociado a la capacitancia2.

2Puede ser importante aclarar que el cálculo del error numérico utilizado en la comparación de los valores
estimados y reales de los parámetros del filtro LC, corresponde a:

error =
valor real− valor estimado

valor real
· 100
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Fig. 5.39: Estimación de valores de parámetros de filtro LC mediante algoritmo ADALINE sin cambios en
los parámetros del sistema con carga lineal.
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Fig. 5.40: Error en estimación de parámetros del filtro LC sin cambios en los parámetros del sistema con
carga lineal.

La primera prueba con un cambio en los parámetros del filtro, corresponde a un cambio
escalón de la capacitancia del filtro Cf desde el valor original correspondiente a 20 µF hasta
un 150% de este, realizándose el cambio a los 0.5 s desde iniciada la simulación. La Fig. 5.41
muestra la respuesta del algoritmo ADALINE comparando el voltaje medido y estimado,
junto con el error asociado a este a lo largo del tiempo de simulación. Se observa que ante
el cambio escalón del valor de la capacitancia se produce un mayor error entre el voltaje
estimado por el algoritmo y el medido. Esta situación transitoria es mostrada en la gráfica
superior izquierda, observándose como el voltaje estimado en azul no coincide por completo
con el voltaje medido en rojo, lo que produce el mayor error graficado en la zona inferior
de la figura. Dado que el algoritmo ADALINE es puesto en acción correctiva a los 0.5 s,
se puede observar como el error es reducido gradualmente a medida que avanza en el tiem-
po, llegando nuevamente a valores mı́nimos, por lo que si se compara el voltaje estimado y
medido nuevamente en esta etapa estacionaria, luego de la acción del algoritmo, se puede
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observar como ambos voltajes coinciden casi por completo.
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Fig. 5.41: Comparación de dinámica de voltaje medido y estimado mediante algoritmo ADALINE y error
asociado ante cambio escalón de 150% en valor de capacitancia con carga lineal.

La Fig. 5.42 muestra la evolución de los factores de peso ante el cambio escalón de 100%
a 150% del valor de la capacitancia del filtro. Dado que existe el cambio escalón de uno de los
parámetros, durante la evolución de los factores de pesos, estos sufren un mayor cambio que
los observados en la situación donde no se realiza ninguna modificación de los parámetros,
adaptándose rápidamente a las nuevas condiciones del sistema.
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Fig. 5.42: Evolución de los factores de peso estimados por algoritmo ADALINE ante cambio escalón de
150% en valor de capacitancia con carga lineal.

La Fig. 5.43 muestra una comparativa de los valores de los parámetros reales con los
estimados por el algoritmo desarrollado. La Fig. 5.43a muestra la evolución del valor de
inductancia estimado. Se puede observar como existe un mayor error desde los 0.5 s, mo-
mento en que se produce el cambio escalón del valor de la capacitancia. Esta situación es
esperable, dado que al ser un algoritmo recursivo que utiliza para ambas estimaciones los
factores de peso que se encuentran cambiando considerablemente como se observó en la Fig.
5.42, existirá un error transitorio a pesar de que este parámetro no sufre modificaciones a
lo largo de la simulación, para luego converger al valor real. Por otro lado, la Fig. 5.43b
muestra como ante el cambio escalón del valor de la capacitancia a los 0.5 s, el algoritmo
es capaz de converger a una estimación cercana al valor real. Un detalle interesante visto
en esta figura es cómo la evolución en el factor de aprendizaje del algoritmo impacta en la
estimación, observándose que en los primeros instantes que se alcanza una estimación con
valores cercanos al real existe un ondulado en la estimación, correspondiente a un mayor
factor de aprendizaje, pero a medida que el tiempo avanza y este factor se reduce, también
la estimación presenta una menor ondulación, convergiendo a un valor estacionario.
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Fig. 5.43: Estimación de valores de parámetros de filtro LC mediante algoritmo ADALINE ante cambio
escalón de 150% en valor de capacitancia con carga lineal.

La Fig. 5.44 muestra la evolución del error en la estimación de los parámetros, notándose
claramente valores máximos en el error para ambos parámetros a los 0.5 s, momento en que
existe el cambio escalón del valor de capacitancia. La estimación de parámetros luego de su
convergencia a valores estacionarios presentan errores menores a 0.5% para ambos casos,
demostrando una buena respuesta ante esta variación.
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Fig. 5.44: Error en estimación de parámetros del filtro LC ante cambio escalón de 150% en valor de
capacitancia con carga lineal.

El siguiente set de simulaciones muestra la respuesta del algoritmo ante un cambio escalón
del valor de la capacitancia entre un 100% y un 50% del valor nominal definido en la Tabla
3.1. La Fig. 5.45 muestra una comparativa y evolución del error medido entre el voltaje
medido y estimado. En las secciones 3.3.5 y 4.2.5 se mostró como ante cambios en escalón
de los parámetros a un valor del 50% del valor nominal se produćıan peores respuestas
en el algoritmo para ambos parámetros, lo cual también se observa en esta propuesta. Se
observa que cuando se produce el cambio escalón del valor de capacitancia, existe un aumento
considerable en el error entre el voltaje medido y estimado, pero a pesar de que el algoritmo
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es capaz de reducir el error y alcanzar una similitud respecto a la señal medida, el error es
mayor que en el caso anterior, alcanzando valores de hasta 2 V, que aunque sea un error
reducido al compararse con los 311 V máximos a la que opera la propuesta, es mayor que
ante los casos en donde no existen cambios en los parámetros o que el escalón se haga hasta
un 150%.
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Fig. 5.45: Comparación de dinámica de voltaje medido y estimado mediante algoritmo ADALINE y error
asociado ante cambio escalón de 50% en valor de capacitancia con carga lineal.

La Fig. 5.46 muestra la evolución de los factores de peso encontrados por el algoritmo
ADALINE. Se puede observar que a diferencia de los mostrados en la Fig. 5.42, estos conver-
gen a valores distintos, situación que asegura que el algoritmo reacciona acorde a los distintos
est́ımulos a los que se ve sometido.
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Fig. 5.46: Evolución de los factores de peso estimados por algoritmo ADALINE ante cambio escalón de
50% en valor de capacitancia con carga lineal.

La Fig. 5.47 muestra la evolución en la estimación de los parámetros del filtro LC, ob-
servándose como al igual que en el caso anterior la Fig. 5.47a correspondiente a la estimación
de la inductancia sufre un incremento en el error al momento de introducir el escalón en los
valores de la capacitancia, pero de todos modos convergiendo al valor real una vez que ha
pasado un tiempo suficiente para que el algoritmo actúe. Por otro lado, la Fig. 5.47b muestra
la evolución de la capacitancia estimada por el algoritmo, donde se observa como desde el va-
lor nominal ocurre un cambio escalón hasta el 50% a los 0.5 s, momento en que el algoritmo
entra en acción, logrando converger a un valor cercano al real. A pesar de que el error entre
voltaje medido y estimado es mayor en este caso, el valor de capacitancia converge a apro-
ximadamente a un valor de 10.3 µF , siendo 10 µF el valor real declarado correspondiente
al 50% del valor nominal. La Fig. 5.48 muestra la evolución del error entre los parámetros
estimados y los reales, pudiendo observarse que el error relacionado a la estimación de la
inductancia es cercano al 0%, mientras que la capacitancia alcanza un error poco menor al
3%. Estos errores a pesar de ser levemente mayores que el caso anterior, presentan una buena
aproximación ante cambios repentinos y de gran variación de los parámetros del sistema.
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Fig. 5.47: Estimación de valores de parámetros de filtro LC mediante algoritmo ADALINE ante cambio
escalón de 50% en valor de capacitancia con carga lineal.
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Fig. 5.48: Error en estimación de parámetros del filtro LC ante cambio escalón de 50% en valor de
capacitancia con carga lineal.

La siguiente modificación en los parámetros del sistema corresponde a un cambio escalón
desde el 100% del valor nominal a un 50% de este valor en la inductancia del filtro. La
Fig. 5.49 muestra la comparación entre los valores de voltaje medidos y estimados por el
algoritmo. Se puede observar que existe un menor error que en el caso donde se modifica el
valor de capacitancia en este mismo escalón, alcanzándose errores menores a 1 V en estado
estacionario.
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Fig. 5.49: Comparación de dinámica de voltaje medido y estimado mediante algoritmo ADALINE y error
asociado ante cambio escalón de 50% en valor de inductancia con carga lineal.

La Fig. 5.50 muestra la evolución de los factores de peso para el cambio escalón a un 50%
del valor de inductancia, mostrando un comportamiento similar al de los casos anteriores.
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Fig. 5.50: Evolución de los factores de peso estimados por algoritmo ADALINE ante cambio escalón de
50% en valor de inductancia con carga lineal.

La Fig. 5.51 muestra la evolución en la estimación de los parámetros del sistema. La
Fig. 5.51a muestra como ante el cambio escalón de la inductancia es posible estimar con el
algoritmo de manera precisa este cambio, convergiendo al valor modificado. La Fig. 5.51b
por su parte muestra la evolución en la estimación de la capacitancia, mostrándose el error
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caracteŕıstico del estado transitorio provocado por el cambio escalón de uno de los paráme-
tros, para luego converger a un valor cercano de este. La Fig. 5.52 muestra la evolución del
error en las estimaciones, obteniéndose datos en estado estacionario que presentan errores
menores al 2.5% para ambos parámetros, pero siendo como es usual, el valor de inductancia
estimada menor al de la capacitancia estimada.
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Fig. 5.51: Estimación de valores de parámetros de filtro LC mediante algoritmo ADALINE ante cambio
escalón de 50% en valor de inductancia con carga lineal.
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Fig. 5.52: Error en estimación de parámetros del filtro LC ante cambio escalón de 50% en valor de
inductancia con carga lineal.

La última estimación realizada para el caso de una carga lineal corresponde al cambio
escalón del valor de inductancia desde un 100% a un 150% del valor nominal de esta. Para
este caso particular del algoritmo se produce un resultado no esperado tal como se muestra en
la estimación de los parámetros de la Fig. 5.53, observándose como la capacitancia estimada
converge al valor esperado (Fig. 5.53b), pero la inductancia por otro lado converge al valor
original de 2.2 mH en lugar del 150% de este valor. La razón de este comportamiento es
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que el algoritmo logra minimizar el problema del MSE en factores de peso distintos a los
esperados para w2, coincidiendo este con el valor de la inductancia original. La Fig. 5.54
muestra la evolución de los factores de peso para esta situación particular, que a pesar de
ser similares a los encontrados en la Fig. 5.38 cuando no se realiza ningún cambio en los
parámetros del filtro, los factores w1, w3 y w4 convergen a valores diferentes.
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Fig. 5.53: Estimación de valores de parámetros de filtro LC mediante algoritmo ADALINE ante cambio
escalón de 150% en valor de inductancia con carga lineal.
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Fig. 5.54: Evolución de los factores de peso estimados por algoritmo ADALINE ante cambio escalón de
150% en valor de inductancia con carga lineal.

A pesar de que la estimación de los parámetros no es correcta para la inductancia, la
Fig. 5.55 muestra que el error al comparar el voltaje medido con el esperado es reducido,
alcanzando máximos de solo 0.4 V. Estos valores reducidos son producidos por el efecto
compensatorio que los otros factores de peso realizan en la estimación del voltaje, lo que se
traduce en una buena respuesta del algoritmo a pesar de no converger correctamente.
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Fig. 5.55: Comparación de dinámica de voltaje medido y estimado mediante algoritmo ADALINE y error
asociado ante cambio escalón de 150% en valor de inductancia con carga lineal.

5.4.3. Resultados de simulación ante carga no lineal

Las estimaciones ante cargas lineales mostraron buenos resultados, pero dado que no
siempre se someterá a este tipo de cargas el convertidor, también se evaluará el algoritmo
para cargas de naturaleza no lineal bajo las mismas condiciones y cambios en los parámetros
a los que se sometió el estimador anteriormente.

La evaluación del estimador de estados se realizará primeramente sin un cambio en los
parámetros, con el fin de observar el comportamiento de esta propuesta bajo la influencia de
una carga no lineal. La Fig. 5.56 muestra una comparación del voltaje medido y estimado
por el algoritmo cuando es sometido a una carga de naturaleza no lineal. En esta se observa
cómo el error tiene valores máximos de hasta 4 V, valores muy superiores a los obtenidos
con la carga lineal, pero esperables dado el comportamiento de los diferentes algoritmos
presentados en este trabajo cuando han sido sometidos a este tipo de cargas. Es importante
notar que a pesar de que existen estos valores máximos, si se observa con más detalle, existe
una concentración de las muestras entre los 0.5 V y -0.5 V (sección con mayor densidad de
color amarillo en el centro de la gráfica), lo que se traduce en la buena respuesta que tiene
el algoritmo al estimar la señal de voltaje, mostrándose muy similar cuando se compara con
el voltaje medido.
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Fig. 5.56: Comparación de dinámica de voltaje medido y estimado mediante algoritmo ADALINE y error
asociado sin cambios en los parámetros del sistema con carga no lineal.

La Fig. 5.57 muestra la evolución de los factores de peso calculados por el algoritmo
ADALINE. En este se puede observar que existe un comportamiento más errático en la
convergencia de los valores de estos factores cuando se compara con las simulaciones ope-
rando con una carga lineal, comportamiento que afecta negativamente a la estimación de los
parámetros del sistema.
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Fig. 5.57: Evolución de los factores de peso estimados por algoritmo ADALINE sin cambios en los
parámetros del sistema con carga no lineal.

La Fig. 5.58a muestra la estimación de los parámetros del sistema a lo largo de la simu-
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lación. La estimación tanto de la inductancia como de la capacitancia correspondientes a las
Fig. 5.58a y 5.58b respectivamente, muestran el comportamiento errático antes mencionado,
heredado del comportamiento de los factores de peso calculados por el algoritmo. Ambas
estimaciones no presentan un valor estático una vez terminada la acción del algoritmo, por
lo que el error que estas presentan tampoco lo es tal como se observa en la Fig. 5.59, obte-
niéndose errores de 2% en el caso de la estimación de la inductancia y de hasta 4% en la
estimación de la capacitancia.
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Fig. 5.58: Estimación de valores de parámetros de filtro LC mediante algoritmo ADALINE sin cambios en
los parámetros del sistema con carga no lineal.
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Fig. 5.59: Error en estimación de parámetros del filtro LC sin cambios en los parámetros del sistema con
carga no lineal.

El algoritmo de estimación de parámetros es evaluado para una carga de naturaleza no
lineal, bajo los mismos cambios en escalón a los que fue sometido el algoritmo alimentando
una carga lineal. Las estimaciones para los distintos cambios en escalón en los parámetros
del sistema son mostradas en orden a continuación, aunque para no hacer extensa la demos-
tración solo se presentarán las gráficas con la evolución de las estimaciones de inductancia y
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capacitancia por parte del algoritmo.

La estimación de parámetros por parte del algoritmo ADALINE cuando se alimenta una
carga no lineal, no presenta una respuesta de la misma calidad que la obtenida en el caso
lineal. En general, esta peor respuesta se puede observar en el mayor tiempo que al algoritmo
le toma estimar los parámetros, la peor calidad en los valores estimados que generan una
curva errática cuando se gráfica la evolución de esta estimación y en promedio, también
presentan un mayor error respecto al valor real que está usando el simulador. Este compor-
tamiento es esperado debido a la naturaleza de la carga, y a pesar que presenta este peor
rendimiento, el algoritmo es capaz de converger a valores cercanos a los reales. La Fig. 5.60
muestra la evolución de las curvas de estimación de los parámetros del filtro ante un cambio
escalón del 100% al 150% de la capacitancia, mostrando un comportamiento similar a su
contraparte con carga lineal, pero es claro como la influencia de la carga no lineal afecta
negativamente las estimaciones, ingresando variaciones que evitan que se converja a un valor
espećıfico para ambos casos. La Fig. 5.61 muestra la evolución del error, pudiendo obtenerse
errores relativos de poco más de 2% en ambos casos.
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Fig. 5.60: Estimación de valores de parámetros de filtro LC mediante algoritmo ADALINE ante cambio
escalón de 150% en valor de capacitancia con carga no lineal.
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Fig. 5.61: Error en estimación de parámetros del filtro LC ante cambio escalón de 150% en valor de
capacitancia con carga no lineal.

La Fig. 5.62 muestra la evolución en la estimación de los parámetros del filtro ante un
cambio escalón desde 100% a 50% del valor nominal de capacitancia. Tanto el valor de in-
ductancia como capacitancia convergen a valores cercanos a los reales, pero al igual que en el
escalón anterior, los datos estimados presentan irregularidades producidas por la mayor difi-
cultad de estimar ante la presencia de una carga no lineal. La Fig. 5.63 muestra la evolución
del error para ambos parámetros, alcanzado valores cercanos a 4% para la estimación de
la inductancia, mientras que para la capacitancia estos bordean el 7% en el peor de los casos.
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Fig. 5.62: Estimación de valores de parámetros de filtro LC mediante algoritmo ADALINE ante cambio
escalón de 50% en valor de capacitancia con carga no lineal.
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Fig. 5.63: Error en estimación de parámetros del filtro LC ante cambio escalón de 50% en valor de
capacitancia con carga no lineal.

Al producir un cambio escalón desde el 100% al 50% del valor nominal de inductancia,
la respuesta en la estimación de los parámetros produce las gráficas de la Fig. 5.64, la cual
presenta errores similares a los obtenidos en el caso anterior tal como se observa en la Fig.
5.65, alcanzando errores del 4% en la estimación de la inductancia, mientras que la estima-
ción de la capacitancia presenta errores algo menores con valores del 6%.
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Fig. 5.64: Estimación de valores de parámetros de filtro LC mediante algoritmo ADALINE ante cambio
escalón de 50% en valor de inductancia con carga no lineal.
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Fig. 5.65: Error en estimación de parámetros del filtro LC ante cambio escalón de 50% en valor de
inductancia con carga no lineal.

Por último, a pesar de que la naturaleza de la carga se modifica, al realizar el cambio
escalón desde un 100% a un 150% en el valor de la inductancia, la respuesta es similar al
obtenido en el caso de la carga lineal. Tal como se observa en la Fig. 5.66, ambos parámetros
convergen a los valores nominales del sistema, por lo que al evaluar el error en la estimación
de los parámetros, la Fig. 5.67 muestra que mientras la estimación de la capacitancia pre-
senta errores menores al 5%, la inductancia presenta errores sobre el 30% producto de que
este converge al valor original en lugar del 150% de este.
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Fig. 5.66: Estimación de valores de parámetros de filtro LC mediante algoritmo ADALINE ante cambio
escalón de 150% en valor de inductancia con carga no lineal.
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Fig. 5.67: Error en estimación de parámetros del filtro LC ante cambio escalón de 150% en valor de
inductancia con carga no lineal.

5.4.4. Discusión de la propuesta para estimación de parámetros del convertidor

Durante los primeros caṕıtulos de este trabajo se revisó que las diferencias entre los valo-
res declarados en el algoritmo de control y los del sistema, provoca que durante la acción de
control se generen errores en las predicciones realizadas por el algoritmo de control predic-
tivo, lo que a su vez afecta negativamente, en mayor o menor medida, la calidad del voltaje
generado por el convertidor. Con el fin de tener un sistema con un mayor grado de fiabilidad
es que se propone un algoritmo experimental que busca otorgar a los algoritmos clásicos de
control de voltaje del convertidor VSI con filtro LC, la capacidad de adaptarse ante posibles
cambios en los parámetros de su filtro que determinan en gran medida la respuesta de este.

La propuesta planteado hace uso del algoritmo ADALINE como base de operación, al-
goritmo que fue desarrollado en los inicios del estudio de redes neuronales, pero que sigue
vigente a d́ıa de hoy en múltiples áreas. El estimador de parámetros propuesto hace uso de
los factores de peso que son calculados de manera recursiva por el algoritmo, aprovechando
la relación que existen entre estos y los parámetros del sistema. El algoritmo a partir de
estos datos y mediciones del sistema logra estimar los parámetros del sistema con distintos
grados de precisión según sea el est́ımulo y las condiciones del sistema, estimaciones que son
realimentadas al algoritmo principal de control del convertidor y que permiten adaptar este
según las condiciones del sistema vayan cambiando con el tiempo. Debido a la simplicidad
del algoritmo, lo hace una propuesta atractiva para trabajar en paralelo al algoritmo de
control principal y de este modo mejorar la fiabilidad del sistema.

El algoritmo de estimación es sometido a distintas pruebas de cambios de parámetros
con tal de observar si este logra llegar a los valores reales que van desde el valor nominal al
150% o 50% de este, tanto para la inductancia como capacitancia del filtro. Los primeros
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set de pruebas son realizados con cambios en escalón de los parámetros mientras el sistema
alimenta una carga de tipo lineal puramente resistiva. Las estimaciones de ambos parámetros
presentan buenos resultados, alcanzando los valores declarados con errores menores al 5%
lo que lo hace una estimación aceptable considerando que muchos elementos electrónicos de
carácter pasivo poseen este grado de incertidumbre en sus valores. Aunque esta respuesta
adecuada sucede en la mayoŕıa de las pruebas, cuando se aplica un escalón de 100% a 150%
del valor de inductancia, el algoritmo converge a los valores nominales sin cambios del filtro
LC, debido a que al elevar el valor de inductancia, el algoritmo de estimación encuentra un
mı́nimo local en la superficie del MSE que permite una buena estimación del voltaje, pero
que no permite la obtención de una buena estimación de la inductancia. A pesar de esta falla
en el algoritmo, no es altamente cŕıtica, ya que tal como se observó en caṕıtulos anteriores,
al aumentar los valores en los parámetros del filtro, este provoca una mejor respuesta del
convertidor a pesar de no realizar las estimaciones con precisión, producto de la mayor acción
de filtrado en las señales generadas. Esta situación se espera mejorar en trabajos futuros uti-
lizando técnicas que permitan múltiples estimaciones utilizando diferentes fuentes de datos.

La respuesta del algoritmo también es evaluada ante la conexión de una carga no lineal,
con tal de observar como es afectada la estimación de parámetros ante cargas de esta natu-
raleza. El algoritmo operando con una carga no lineal es sometido a las mismas pruebas que
en el caso lineal, pero tal como se ha visto hasta el momento en las distintas propuestas, el
sistema al alimentar una carga no lineal responde de peor manera debido al requerimiento de
corriente particular que este necesita, deformando las señales sinusoidales idóneas. A pesar
de que el algoritmo de estimación reacciona de peor manera ante estos tipos de cargas, es
capaz de alcanzar una estimación cercana al valor real, por lo que la propuesta también
es válida cuando el sistema es sometido a este tipo de condiciones, aunque deberá tenerse
en cuenta que la precisión puede ser un problema si los cambios llegan a ser de gran magnitud.

El algoritmo planteado es de carácter experimental, pero a pesar de que bajo ciertas con-
diciones espećıficas no responda de manera precisa, es una propuesta que permite convertir
a los distintos algoritmos de control predictivo de voltaje en uno de carácter adaptativo
con buen grado de precisión. Las principales ventajas de este algoritmo es que al tener la
capacidad de trabajar en paralelo y poder determinar las condiciones en que este se activa,
su implementación no requiera gran modificación del algoritmo principal y no requerirá una
potencia de cómputo constante al solo activarse según lo determine el programador. Esto
último es importante destacar, ya que el algoritmo puede programarse de tal modo en que
este se encuentre constantemente estimando los parámetros del sistema, activarse solo al
inicio de la operación del convertidor, activarse cuando se detecta un error mayor al umbral
establecido o diseñarse algún sistema de detección de fallas más sofisticado, todo gracias a
su carácter modular independiente del algoritmo principal de control. Por otro lado, la des-
ventaja más importante del algoritmo presentado es que requiere las mediciones directas de
las corrientes de carga, por lo que es necesario integrar sensores adicionales para el correcto
funcionamiento, aunque esto se espera mejorar en trabajos futuros comunicando de mejor
manera el observador de estados diseñado en este trabajo y el estimador de parámetros, con
tal de reducir el error producido durante el estado transiente de estimación de parámetros.
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6. Conclusión

6.1. Conclusión general

Las técnicas de control predictivo de voltaje desarrolladas para el convertidor VSI con
filtro LC operando tanto a frecuencia variable como fija, han demostrado poseer buenas cua-
lidades en la regulación de voltaje ante distintas pruebas que buscaban someter al sistema
a múltiples escenarios, mismas que junto a la revisión bibliográfica permitieron encontrar
un margen de mejora al identificar falencias en los algoritmos que bajo ciertas condiciones
podŕıan provocar un desempeño de baja calidad o inclusive peligroso, dando aśı paso a las
distintas mejoras planteadas en la parte final de la investigación que permiten obtener un
algoritmo de control más seguro y de mayor fiabilidad.

El desarrollo de los distintos algoritmos de control predictivo de voltaje de estados fini-
tos para un convertidor VSI con filtro LC realizados en este trabajo, han mostrado cómo
logran una regulación adecuada en los voltajes de salida generados cuando se determinan
referencias trifásicas de carácter sinusoidal. Los distintos esquemas propuestos son capaces
de seguir correctamente referencias de voltaje mientras el sistema es conectado a cargas de
tipo lineal, no lineal y desbalanceadas. Incluso cuando estas son aplicadas repentinamente el
controlador muestra una rápida respuesta dinámica manteniendo la señal esperada. El uso
del modelo matemático del sistema permite realizar cálculos de predicción de las variables
directamente según las condiciones a la que es expuesto el convertidor, por lo que no es nece-
sario realizar un ajuste de parámetros continuamente para lograr su correcto funcionamiento
a diferencias de otras técnicas clásicas como lo es un controlador PI. El uso de este tipo de
algoritmos no requiere la implementación de un modulador, ya que las señales de compuertas
de los transistores son generadas directamente por el modelo predictivo. Esto junto a que el
controlador no necesita lazos extras para regular la corriente como si lo necesitan otros tipos
de controladores, permitiendo de este modo obtener una rápida respuesta dinámica para
el voltaje de salida. Las simulaciones realizadas para las distintas propuestas demostraron
una buena respuesta del sistema, permitiendo obtener valores de distorsión armónica bajo el
5% recomendado para aplicaciones sensibles, incluso ante la presencia de cargas no lineales
que generalmente son las que provocan la mayor distorsión en los voltajes controlados. Se
observó que estos algoritmos, al ser dependientes de un modelo matemático, son altamente
vulnerables ante cambios en los parámetros que se utilizan para las predicciones, al igual
que ante la calidad de las mediciones de las variables del sistema por parte de los sensores.
Debido a esto es que los valores que son declarados en el algoritmo de control deben ser los
más cercanos a los encontrados en el sistema real en que será implementado, del mismo modo
que las mediciones deben ser lo más fiable posible, para de este modo minimizar errores en
el esquema.

El desarrollo y evaluación de las técnicas de control predictivo operando a frecuencia
variable y fija permitieron identificar que estas técnicas clásicas de control, a pesar de seguir
referencias de manera correcta, dejan de lado objetivos de control secundarios importantes
que bajo ciertas condiciones de operación son altamente relevantes en los sistemas moder-
nos. Debido a esto, se presenta una propuesta que permite integrar objetivos secundarios
de control de manera simple aprovechando las particularidades del control predictivo y la
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construcción de la función de costo de este. Se proponen distintos objetivos secundarios de
control para el algoritmo, describiendo el fin para el que son propuestos, su funcionamiento,
implementación y su efecto general en el sistema ante distintas configuraciones. Las dife-
rentes propuestas planteadas mostraron buenas respuestas ante los objetivos secundarios
planteados con mayor o menor grado de acción según la configuración dada por el usuario,
lo que permite gran flexibilidad al momento de plantear un controlador para una propuesta
particular. Aunque la propuesta presenta la posibilidad de integrar objetivos secundarios de
control, estos siempre irán en merma del objetivo primario de control que es el seguimiento
de referencias de voltaje, además de que la configuración de las distintos objetivos es una
tarea recursiva de prueba y error para encontrar la mejor respuesta, lo que la hace poco
eficiente y no siempre se obtendrá esta mejor respuesta posible. Con esto, la propuesta que
permite integrar objetivos secundarios de control al sistema, logra mejorar el comportamien-
to del convertidor bajo ciertas condiciones de operación, haciéndolo más seguro y fiable en
determinadas aplicaciones, pero se debe tener en consideración que puede impactar negativa-
mente en la calidad de la señal de voltaje generada, por lo que debe evaluarse correctamente
haciendo múltiples pruebas para conseguir la respuesta de control que más se adapte a la
aplicación. En esto también se debe tener en cuenta que no todos los objetivos de control
secundarios disponibles en la literatura asociada a convertidores de potencia son aplicables
a las propuestas de control de voltaje operando a frecuencia variable y/o fija, por lo que el
evaluar la viabilidad de la propuesta debe hacerse para cada caso espećıfico.

A partir de la integración de objetivos secundarios de control al sistema y el proceso
repetitivo para ajustar el grado de acción de estos en el controlador, es que se propone el
control predictivo secuencial. El algoritmo propuesto es una variación del algoritmo original,
que integra los distintos objetivos de control de manera independientes y evaluados en un
proceso en cascada. Este sistema de evaluación facilita la configuración del algoritmo, obte-
niendo resultados similares o mejores que los vistos en la propuesta original, reduciendo de
este modo los tiempos de desarrollo. A pesar de estas ventajas, el uso de esta técnica no es
compatible con el algoritmo operando a frecuencia fija, además de reducir la flexibilidad en
la determinación del grado de acción de cada objetivo de control al ya tener una cantidad
espećıfica de configuraciones disponibles, por lo que se debe evaluar qué propuesta responde
mejor a las aplicaciones deseadas.

La investigación realizada determinó que es una práctica común utilizar aproximaciones
de las corrientes en la carga para las predicciones del algoritmo de control operando en el
VSI con filtro LC, pero es conocido que el uso de estas aproximaciones contienen un alto
grado de distorsión, que afecta negativamente el rendimiento general del sistema de control
implementado. Basándose en esto, se propone un observador de estados que permite la es-
timación de las corrientes de carga con una mayor precisión que las estimaciones clásicas
encontradas en gran parte de la literatura. El uso de las corrientes en la carga estimadas
por el observador de estados en el algoritmo de control, demostraron mejorar el rendimiento
general del sistema, reduciendo el grado de distorsión armónica total y el error promedio
calculado en todos los tipos de carga a los que fue sometido el algoritmo. La propuesta me-
jora en gran medida la respuesta del sistema, sin necesidad de modificar en gran medida el
algoritmo original, haciendo de esta una propuesta potente y atractiva en un gran número
de aplicaciones, aunque se debe tener en consideración que su operación, al basarse en un
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sistema clon del real, está sometido a los parámetros de este y debe ser actualizado si existen
modificaciones en el convertidor.

A lo largo del trabajo se concluyó que el algoritmo predictivo desarrollado es sensible a los
cambios en los parámetros del convertidor y que los errores entre los valores declarados en el
controlador y los reales pueden provocar un menor desempeño del sistema. A partir de esto,
se propone un estimador de parámetros que otorgará al controlador de una caracteŕıstica
adaptativa, permitiendo actualizar sus parámetros si se determina que estos han cambiado
durante la operación. El estimador de parámetros planteado, a pesar de ser de carácter ex-
perimental, permite obtener errores menores al 5% en la mayoŕıa de las pruebas donde se
estiman los parámetros del filtro, además de una implementación simple que no requiere un
alto grado de modificación al algoritmo original, haciéndolo una propuesta viable para seguir
investigando y que posee un margen de mejora para que la respuesta de este tenga un mayor
grado de precisión.

La investigación planteada permitió a partir del desarrollo y evaluación de las propuestas
clásicas de control operando a frecuencia variable y fija junto con la revisión bibliográfica,
encontrar elementos a mejorar en los algoritmos de control de voltaje. De este modo se
plantearon distintas propuestas que permiten mejorar y/o optimizar el rendimiento de los
algoritmos de control de voltaje clásicos, mejorando la seguridad de las propuestas y/o el
rendimiento asociado a distintas variables evaluadas, todo esto confirmado mediante la simu-
lación a través de software especializado en sistemas eléctricos. Estos algoritmos y propuestas
permitirán en trabajos futuros la implementación de un algoritmo de mayor fiabilidad que
permitirá el control de voltaje en un convertidor VSI con filtro LC destinado a la alimenta-
ción de cargas sensibles y/o de distinta naturaleza.

6.2. Trabajos futuros

Los algoritmos de control y las propuestas de mejoras desarrolladas en este trabajo para
el control de voltaje del convertidor VSI con filtro LC presentan elementos a mejorar, re-
lacionados principalmente a su implementación f́ısica y posibles mejoras a considerar en los
algoritmos planteados. De este modo es posible definir los siguientes trabajos futuros para
este proyecto:

Implementación y validación experimental en un convertidor VSI con filtro LC de
los algoritmos de control de voltaje operando a frecuencia variable y fija. De este
modo es posible contrastar los datos de la simulación con los reales y revisar si el
comportamiento es el esperado o deben realizarse ajustes a los programas de control
principales.

Validación experimental de las distintas propuestas de mejoras desarrolladas en este
trabajo, midiendo el grado de efecto de estas con tal de presentar ajustes en caso de
ser necesario para mejorar la respuestas y desempeño general de estas.

Investigar y evaluar un mayor número de funciones de costo que permitan integrar
distintos objetivos secundarios de control que sean compatibles con las propuestas
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presentadas, para ampliar y mejorar los resultados en diferentes aplicaciones.

Implementar mejoras en los métodos de estimación de las corrientes en la carga usadas
por el observador de estados, con el fin de corregir los desfases producidos y mejorar
las formas de las corrientes ante cargas de distinta naturaleza.

Investigar y mejorar la convergencia de las estimaciones en el algoritmo estimador de
parámetros cuando es sometido a condiciones espećıficas que producen resultados no
concluyentes.

Evaluar distintas reglas de aprendizaje para el algoritmo ADALINE, con el fin de
plantear mejoras para una convergencia de mayor precisión a los valores deseados y
con una mayor velocidad.

Investigar expresiones que permitan el cálculo de la inductancia estimada por parte del
algoritmo estimador de parámetros, que dependan de un menor número de variables
para reducir la posibilidad de error.

Investigar e implementar una propuesta del estimador de parámetros que no requiera
el uso de mediciones directas de las corrientes de carga, utilizando aproximaciones o
una propuesta que permita la realimentación entre el estimador de parámetros y el
observador de estados desarrollados en este trabajo.

Plantear un sistema que permita determinar de mejor manera el momento en que
el algoritmo estimador de estados se pondrá en operación, considerando las distintas
naturalezas de las cargas y sus demandas especificas.
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Acrónimos

AC Alternating Current
ADALINE Adaptive Linear Neuron

DC Direct Current
DSP Digital Signal Processor

FCS Finite Control Set

MIMO Multiple Input - Multiple Output
MPC Model Predictive Control
MSE Mean Squared Error

PI Proportional - Integrative
PWM Pulse-Width Modulation

SMPC Sequential Model Predictive Control
SVM Space Vector Modulation

THD Total Harmonic Distortion

UPS Uninterrupted Power System

VSI Voltage Source Inverter
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