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RESUMEN 

 

Los motores de imán permanente se caracterizan por tener alta densidad de potencia y 

eficiencia, siendo los preferidos en aplicaciones que requieren control de posición, 

velocidad y par, con un alto desempeño. Existen varias técnicas para el control de velocidad 

y posición de estos motores, como son el Control de Campo Orientado, el Directo de Par, 

también los hay aplicando Lógica Difusa y Redes Neuronales, así como controladores no 

lineales. En este trabajo se presenta una evaluación de estrategias de control para estos 

motores mediante la simulación de los controladores de Campo Orientado y Directo de par, 

así como se propone un controlador nuevo con base en la técnica de Pasividad. También se 

realiza la comprobación experimental del Control de Campo Orientado y el de Pasividad. 

La simulación se realiza con SIMNON y Matlab/Simulink, mientras que la validación 

experimental con un sistema de desarrollo de Texas Instruments. 
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ABSTRACT 

 

Permanent magnet motors are characterized by high power density and efficiency; these 

motors are preferred in applications where high control-performance is needed such as 

position, speed and torque controllers. There are several techniques for control of speed and 

position of permanent magnet motors, such as Field Oriented Control and Direct Torque 

Control; other techniques used are fuzzy logic, neural networks and nonlinear control. In 

this work an assessment of control strategies is carried out by means of simulations of the 

Field Oriented Control and Direct Torque Control. A new controller based on the passivity 

technique is proposed. Experimental validations of Field Oriented Control and Passivity are 

also performed. The simulations are carried out with Simnon and Matlab / Simulink, and 

the experimental validation was done with a development system from Texas Instruments. 
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Capítulo 1. Introducción 
 

 

 

 

1.1 Antecedentes 
 

La palabra “servo” tiene su origen en la palabra Latina “Servus”, la cual significa Esclavo. 

La palabra Servo es usado para describir, en sistemas automatizados, un sistema de control 

de movimiento, donde la posición de la carga es controlada por el movimiento (rotacional o 

lineal) del actuador. No existe una clara definición para el servomotor, tampoco en como 

difiere de un motor convencional, pero estos normalmente poseen un alto desempeño 

dinámico. El rango de potencia de los servomotores varía de una fracción de kW hasta 100 

kW. Los servomotores se utilizan en periféricos de computadoras, vehículos eléctricos, 

máquinas herramientas, elevadores, robots, etc. [1]. 

 

El primer sistema servo se hizo con base en motores de corriente directa (CD), debido a que 

por mucho tiempo fue el único motor con un desempeño dinámico alto. Sin embargo su 

principal inconveniente es su baja eficiencia, en comparación con los de corriente alterna 

(CA). Tiene la ventaja de que su control de par es directo, debido a que el flujo en el 

entrehierro y el torque se controlan separadamente. Sin embargo, la máquina de CD 

requiere de mantenimiento regular debido a que posee escobillas de carbón. Su capacidad 

de sobre carga es pobre por la conmutación mecánica, la cual no puede manejar corrientes 

muy grandes. Además la construcción de su rotor limita la velocidad máxima [1]. 

 

En la década de los 60’s se empezó el desarrollo de materiales de imanes permanentes (IP), 

interruptores de potencia y microprocesadores hicieron posible el usar CA en el control de 

máquinas eléctricas. De esta forma fue posible el remplazar las escobillas por interruptores 

electrónicos para cambiar la conmutación de una fase a otra. La primera máquina sin 

escobillas fue un motor de tres fases de imanes permanentes con forma trapezoidal del 

voltaje del estator, sin embargo la forma de onda de la fuerza contra electromotriz (FEM) se 

cambió de sinusoidal a trapezoidal. A pesar que la dirección de la corriente de esas 

máquinas cambiaba, su control era muy similar a la de un motor de CD. Actualmente a este 

tipo de motores se les conoce como Motor Síncrono de Imanes Permanentes de DC 

(PMDC), o motor de CD sin escobillas (BLDC), en la literatura se puede encontrar con 

estos nombres. 

 

En 1959 se desarrolló la teoría de espacio vectorial para máquinas multifase de CA por 

Kovács y Rácz. En 1964 se presentó la teoría de modulación de ancho de pulso (PWM) 

para impulsores de CA, esto aunado a los avances de la electrónica hizo posible el uso de 

motores de inducción (MI) de CA en el control de velocidad. Estos impulsores usaron el 

control de frecuencia (V/f), sin embargo su rendimiento era menor al de CD, hasta 1970. En 

1972 Blaschke propone el control de campo orientado (posteriormente conocido como 

control vectorial) de máquinas de CA [2], lo cual hizo posible el desarrollar impulsores 
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para motores de CA con un desempeño dinámico igual o superior a los de CD. El principio 

de operación es similar al de CD, que es el desacoplar el flujo y el torque que producen las 

corrientes. Este tipo de control demanda un gran poder de cómputo, debido al continuo 

modelado electromagnético del estado de la máquina. Por lo costoso del sistema solo se 

usaba en aplicaciones de alta potencia. Sin embargo en la década de los 80’s se 

desarrollaron circuitos de aplicación específica (ASIC), por lo cual el precio bajó y permitió 

su uso en aplicaciones con servos de mediana potencia y bajo volumen. 

 

El primer servo de CA utilizó un motor de inducción tipo jaula de ardilla. Este motor es 

muy robusto, barato con una buena capacidad de sobre carga. En la década de los 90’s se 

introdujo los magnetos hechos de NdFeB (Neodimio Hierro-Boro) con lo cual se 

desarrollaron los motores de imanes permanentes (MSIP), esto sumado a la teoría de 

control vectorial hizo que se posicionaran muy fuerte, en la mayoría de las aplicaciones, en 

comparación con los MI. Debido a que el rotor tiene una magnetización permanente, los 

MSIP son físicamente más pequeños y demanda una menor corriente, por lo que se puede 

seleccionar un inversor de menor capacidad. 

 

Existen varias formas de controlar al motor MSIP como el Control Directo de Par (DTC) y 

el Control de Campo Orientado (FOC). Ambos controles se les denomina vectoriales ya 

que el voltaje en los ejes αβ se les puede considerar como un vector. El método de control 

más popular de control vectorial es FOC, fue desarrollado en la década de los 70’s. En este 

método las ecuaciones del motor son transformadas a un sistema de coordenadas que rota 

en sincronía con el flujo de los imanes permanentes (dq). Lo que permite separar las 

ecuaciones del motor y con ello controlar indirectamente el flujo y torque mediante un 

controlador PI de corriente, de forma similar al muy conocido control de una máquina de 

CD [3]. 

 

El control DTC inicialmente fue usado para el control de motores de inducción, pero ha 

mostrado muy buenos resultados en el control de MSIP. Su principio de operación se basa 

en seleccionar el vector de voltaje que se le aplica al estator en función de las diferencias 

entre el par de referencia y el actual, así como el flujo magnetizante [4]. Cuando se requiere 

de un control de velocidad se incluye un controlador PI cuya entrada es el error de 

velocidad y la salida es el par deseado. En este control no se requiere conocer los 

parámetros del motor, con excepción de la resistencia del estator, además de que no 

necesita de un modulador PWM para el inversor. 

 

Con base en estas 2 técnicas actualmente se han desarrollado otros métodos para el control 

de este tipo de motores, como son redes neuronales o lógica difusa, tanto a nivel de 

simulación como en forma experimental [5, 6, 7, 8]. También existen muchos trabajos para 

realizar el control del motor sin sensor de posición o velocidad (sensorless). Sin embargo, 

para tener un control tanto práctico como experimental en este tipo de dispositivos, es 

necesario el dominar ambas técnicas ya que son las más usadas y/o necesarias para 

implementar y dar aplicaciones a esta tipo de motores. 

 

El concepto de pasividad ha cobrado gran importancia en diversas áreas de los sistemas de 

control [9]. Los sistemas pasivos son una clase de sistemas dinámicos en los cuales el 

intercambio de energía juega un rol fundamental. La pasividad requiere de dos funciones 
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para definirla, la razón a la cual la energía fluye hacia el sistema y la cantidad de energía 

almacenada dentro del sistema. Estas funciones se relacionan a través de la desigualdad 

disipativa, la cual establece que las trayectorias del sistema disipativo de alimentación no es 

menor que el incremento en el almacenamiento. Esto indica que no se puede almacenar más 

energía que la proporcionada por la fuente. 

 

La pasividad tiene sus orígenes en la mecánica clásica y fue introducida por Takegaki M, 

Arimoto en [10]. El principio fue formalizado por Ortega y Spong mediante el Control 

Basado en Pasividad (PBC) [11]. Ha sido utilizada en soluciones de robótica [12-15], 

motores de inducción [16-21] y electrónica de potencia [22]. Una metodología con base en 

moldeo de energía y principio de disipación han sido aplicado a los MSIP en [23] y usa un 

observador no lineal del par de carga para estimar este parámetro. En [24] se propone un 

controlador basado en pasividad variable, para compensar las incertidumbres, sin embargo 

al final realizan unos controladores PI para estimar los flujos y no se hace la comprobación 

experimental. 

 

En este trabajo se propone un control con base en pasividad, el cual se parte del modelo 

linealizado del MSIP y operando en puntos de equilibrio variantes. Para la estimación del 

par de carga se hace uso de un observador del par de carga. La metodología usada para el 

desarrollo del controlador es la que se muestra en [25], que es mucho más simple e intuitiva 

que la que usan en las demás publicaciones. 

 

El diseño del control basado en pasividad consta de dos etapas: La primera en el moldeo de 

energía de tal manera que exista una nueva función de energía potencial y tenga un mínimo 

único en el punto de equilibrio deseado; la segunda etapa realiza una inyección de 

amortiguamiento lo que modifica la función de disipación para asegurar estabilidad 

asintótica. Mediante una función candidata de Lyapunov se encuentran las condiciones que 

hacen que el sistema sea asintóticamente estable y con ello se obtiene la ley de control [25]. 

El controlador resultante de esta técnica es una ley de control proporcional derivativa. Esta 

técnica se puede usar tanto en sistemas lineales como no lineales (que es el caso del motor 

bajo estudio). 

 

El poder de cómputo de los Controladores de Señales Digitales (DSC) permite la 

implementación de algoritmos avanzados que ayudan a ahorrar energía extendiendo las 

capacidades del sistema. Esto permite mejorar la eficiencia en diferentes rubros como son 

en el control de motores, radares en automóviles, así como energías renovables tales como 

arreglos solares y control de aerogeneradores etc. 

 

La familia de DSC de Texas Instruments (TI) TMS320C2000TM se ha posicionado como 

líderes en la industria por su rendimiento, periféricos en chip como los convertidores 

analógicos digitales (ADC) de alta velocidad, generadores de PWM ayudan a reducir 

espacio y costo. También suministra herramientas de software y de aprendizaje de sus 

diferentes dispositivos. En particular el TMS320F28335 es un DSC de 150 MIPS (Millones 

de Instrucciones por segundo), con hardware de punto flotante.  

 

Como las técnicas de control se van a llevar a cabo en dispositivos que van a estar 

funcionando ante diferentes condiciones y al menor costo, es necesario el implementar 
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éstos en sistemas que estén lo más próximos a las que se usa en campo. Por tal motivo en el 

presente trabajo se va a usar los DSC y no equipo destinado al laboratorio y que se usan 

solo para investigación. 

 

1.2 Problema de investigación 
 

El control de motores síncronos de imanes permanentes es un área dinámica que tiene 

mucho interés tanto en la parte científica como en las aplicaciones industriales. Esto se 

debe a que el MSIP es el motor más eficiente para la realización de servomecanismos en 

comparación con los motores de corriente directa o los de inducción, ya que es el que tiene 

la mayor relación de potencia peso. Por lo cual es necesario adquirir experiencia teórica y 

práctica en el manejo de este tipo de motores. 

 

Los motores de imanes permanentes están compuestos por el rotor y el estator al igual que 

el de inducción o el de CD, la diferencia es que usa magnetos con imanes permanentes para 

producir el campo magnético en el entrehierro del rotor y el estator. Para un motor MSIP de 

CA, el embobinado es similar al de inducción en la parte del estator (al cual se le llama 

armadura) [3]. De acuerdo a la forma en cómo se colocan las barras de magnetos en el 

rotor, se clasifica en dos tipos: Motores Síncronos con Magnetos Permanentes en el Interior 

(IPMSM) y Motores Síncronos con Magnetos Permanentes Superficiales (SPMSM). Los 

motores con imanes superficiales se usan en aplicaciones de alta velocidad y los otros para 

baja velocidad. Además las inductancias en el marco de referencia dq, son iguales para los 

motores con imanes superficiales y diferentes en los motores con imanes interiores. 

 

El rotor está hecho con un imán permanente y las propiedades de los materiales magnéticos 

que utilizan determinan el rendimiento del motor. Inicialmente se utilizó acero, sin embargo 

las magnetos hechos de este material tenían un rendimiento muy pobre. Actualmente los 

materiales más usados para la elaboración de los magnetos son [25]: Alnicos (Al, Ni, CO, 

Fe); Cerámicos (ferritas): Ferritas de Bario (BaOx6Fez03) y Estroncio; Tierras Raras; 

Samario Cobalto (SmCo); Neodimio y ferritas (SrOx6Fez) y Neodimio Hierro Boro 

(NdFeB). 

 

El material que más se usa es el NdFeB, debido a que el Neodimio es de menor costo en 

comparación con el Samario (Sm) ya que es más abundante. Tiene mejores características 

magnéticas que el SmCo. Sin embargo su curva de magnetización tiene una dependencia 

muy fuerte de la temperatura, por lo que su temperatura de servicio es de hasta 250ºC. El 

precio de los magnetos de NdFeB son un 70% del SmCo. El principal productor de metales 

de tierras raras es China con el 100% y el 95% de los óxidos de tierras raras, además 

produce el 85% de ferritas y el 65% de Alnico y SmCo del mundo [26].  

 

Las técnicas de control usadas para el control de motores han sido las mismas que las que 

se emplearon para el control en los motores de inducción y éstas se clasifican en: Control 

Escalar (Relación V/f constante) y Control Vectorial. El control escalar es de lazo abierto 

por lo que es más económico y en el vectorial se usa retroalimentación. El control escalar 

se mantiene una relación constante entre el voltaje y frecuencia (v/f), con el fin de mantener 

un par constante en todo el rango de operación. Tiene la ventaja que es de bajo costo y es 
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fácil de implementar. Su principal desventaja es que el par desarrollado depende de la 

carga, por lo cual su desempeño no es bueno. 

 

El Control Vectorial es el más utilizado para el control de los motores, ya que toma en 

cuenta el acoplamiento entre el par electromagnético y el flujo dentro del motor, para lo 

cual toma en cuenta el ángulo entre ambos vectores. Los principales controles de este tipo 

son: Control Directo de Par (DTC - Direct Torque Control), Autocontrol Directo (DSC - 

Direct Self Control) y el Control Directo de Par Con Modulación Vectorial Espacial (DTC-

SVM). Este último es el más usado ya que presenta menores armónicos. Estos esquemas 

determinan la posición del rotor con las mediciones de corriente. Pero tienen la desventaja 

de que presenta rizo en el par generado. Por lo cual el que funciona mejor es el Control de 

Campo Orientado, sin embargo este último requiere medir la posición del rotor con un 

encoder o un resolver. 

 

El problema a resolver es la realización de una plataforma experimental en la que se puede 

ejecutar el Control de Campo Orientado y Directo de par. Para lo cual es necesario entender 

la forma en que se modela el motor, y una revisión bibliográfica en la que permite lograr 

esto. Una vez que se cumpla con este paso el siguiente punto es el simular las técnicas de 

control con un simulador Matemático para identificar los principales problemas que se 

necesitan resolver antes de que se empiece a trabajar con el Hardware. Una vez que se 

encuentre los requerimientos de voltaje, corriente, tiempo de muestreo se va a seleccionar o 

diseñar el Hardware necesario para elaborarlo, a un costo accesible. Para lo cual se 

encontró que la firma Texas Instruments vende un kit para el control de motores de alto 

voltaje con lo cual facilita el empezar a trabajar con los motores de este tipo. Con el motor 

y el kit, es necesario obtener los parámetros del modelo de éste, con el fin de realizar 

simulaciones más reales a lo que se va a obtener. Para lo cual se deber de realizar la 

caracterización del motor y con los valores obtenidos realizar las simulaciones. A la par se 

debe aprender a programar el controlador digital de señales F28335 que es el que controla 

todas las funciones del kit de alto voltaje. También es necesario realizar un sistema de 

adquisición de datos que permita registrar la respuesta de todo el sistema. Éste se va a hacer 

con una tarjeta de adquisición de datos y una computadora personal que ejecuta un 

programa desarrollado en LabVIEW para la captura de las mediciones. También se debe 

diseñar el módulo de acondicionamiento que permita, con seguridad, que la una tarjeta de 

adquisición pueda adquirir las señales de interés. 

 

Una vez que todo el sistema esté integrado ejecutando el controlador más usado en este tipo 

de motores, el siguiente punto es el proponer un nuevo tipo de controlador. Para lograrlo es 

necesario entender la teoría relacionada con la pasividad para que después se obtenga el 

controlador, se pruebe a nivel de simulación y finalmente se programa en la plataforma 

experimental. 

 

1.3 Pregunta de investigación  
 

¿Es posible entender la forma de modelar y simular los motores síncronos de imanes 

permanentes y experimentar en forma práctica con ellos, al mismo tiempo que se plantea un 

nuevo tipo de controlador?. 
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1.4 Objetivo general 
 

Evaluar el desempeño del control por campo orientado, directo de par y pasividad para 

motores síncronos de imán permanente. Se evaluará la respuesta dinámica y estacionaria de 

los controladores haciendo hincapié sobre las ventajas de uno respecto al otro. 

 

1.5 Objetivos específicos 
 

Entender la forma en que se modela los motores síncronos de imanes permanentes con el 

fin de que se puedan simular. 

 

Plantear a nivel de simulación los controladores de campo orientado y directo de par. 

 

Proponer un nuevo control de velocidad con base a la técnica de pasividad. 

 

Implementar una plataforma experimental donde se puedan probar los controladores de 

velocidad para el motor síncrono de imanes permanentes y que se puedan monitorear las 

variables implícitas en el mismo. 

 

Publicar los resultados. 

 

1.6 Justificación de la investigación 
 

En este trabajo se propone evaluar el desempeño de diferentes técnicas de control de 

velocidad en los motores síncronos de imanes permanentes, esto es importante ya que el 

uso tradicional de la energía como se viene realizando ya resulta insostenible, por lo cual es 

necesario el usar o desarrollar nuevas tecnologías que hagan un mejor uso de la energía 

disponible. Está demostrado que el mayor consumo de energía eléctrica se hace a nivel 

industrial y gran parte del consumo de esta energía la realizan los motores. Por tal motivo 

es necesario el estudiar los motores síncronos de imanes permanentes ya que son los que 

presentan la mayor eficiencia. Con el conocimiento tanto teórico como práctico con el fin 

de que a futuro se puedan proponer aplicaciones que paulatinamente se desarrollen nuevos 

sistemas con una mayor eficiencia. 

 

A la fecha el mercado se está moviendo para que cada vez se usen más este tipo de 

tecnologías en aplicaciones reales. Por lo cual es necesario en un principio entender cómo 

funcionan para que se pueda seguir su desarrollo y el tiempo de aprendizaje de lo que vaya 

surgiendo sea menor. Para adentrarse en un campo, en un inicio, es necesario realizar lo 

mismo que ya se ha probado y que funciona a nivel industrial, con el fin de que se 

identifique y gane experiencia en cómo funcionan estos sistemas. El control más usado a 

nivel industria es el control de campo orientado, que se sigue y seguirá usando por ser 

relativamente simple y robusto. Una vez que se entienda como funciona tanto a nivel 
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teórico como experimental, se va a estar en la posibilidad de proponer cosas nuevas y/o 

probar nuevas estrategias de control que puedan ser validadas contra lo que se está usando. 

 

Un resultado de este trabajo, es el desarrollo de un banco de pruebas con el que se pueda 

experimentar diferentes técnicas de control en el motor síncrono de imanes permanentes. 

Para lograrlo es necesario el adentrarse en identificar los parámetros del motor, realizar el 

inversor y probarlos. Aprender a programa los controladores digitales de señales, que 

ejecutaran los algoritmos de control, realizar el sistema de adquisición de daos con el cual 

se capturen las mediciones y respuestas del sistema para tener un medio de comprobar el 

rendimiento que se tiene en la máquina. Con todo lo que se tiene que aprender para realizar 

este trabajo, fácilmente se pueden escalar a un nivel mayor para desarrollar aplicaciones 

industriales como de laboratorio con el fin de proponer soluciones nuevas en el ámbito de 

uso eficiente de la energía, tema que cada vez va a ir ganando terreno para tener 

sustentabilidad . 

 

El campo de control automático es un área que normalmente se aborda desde el punto 

teórico y en muchas ocasiones se hacen contribuciones, que demuestran tener un buen 

desempeño a nivel de simulación, pero que no se llevan a la práctica. En este trabajo se 

pretende desarrollar un nuevo tipo de controlador que además del bagaje teórico que es 

necesario conocer para poder plantearlo, se va a llevar a la práctica dentro del motor y se 

realizar una contribución tanto teórica como experimental. 

 

Finalmente con el desarrollo de este trabajo se pretende cubrir el requisito para obtener el 

grado de doctor, y que a pesar de las limitaciones, tanto presupuestales como de tiempo, se 

realiza un trabajo que ha permitido integrar conocimientos de área como son electrónica de 

potencia, instrumentación, control automático y sistemas embebidos, todo esto 

interrelacionado de tal manera, que permite abordar la problemática de controlar este tipo 

de motores combinando todas estas disciplinas. 

 

1.7 Alcances y limitaciones 
 

El alcance de la presente tesis tiene un tiempo de 3 años durante el cual se van a explorar, a 

nivel de simulación, de las técnicas de control de velocidad, más usuales, para el control de 

los motores síncronos de imanes permanentes. También se va a comprobar a nivel 

experimental de la técnica de control de campo orientado que es la que más se usa en este 

tipo de motores. Para lograrlo se va a realizar una plataforma experimental, con 

infraestructura de bajo costo, que permita la implementación de estas técnicas. También se 

va a proponer un nuevo tipo de control con base en la técnica de pasividad, el cual se va 

desarrollar en forma teórica y su implementación práctica. De los resultados que se vayan 

obteniendo se van a publicar en congresos y revistas especializadas. 

 

Las limitaciones del trabajo es que se va a realizar una investigación del estado actual de las 

investigaciones en el uso de estos motores. También se va a realizar la experimentación a 

nivel de laboratorio con equipo de baja potencia y costo. 
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1.8 División del documento 
 

El documento de las tesis se divide en 6 capítulos el primero de los cuales es este. En el 

capítulo 1 se da una descripción del estado del arte y se definen los objetivos. En el capítulo 

2 se describe el modelo matemático del motor síncrono de imanes permanentes y se termina 

con la linealización del mismo alrededor de un punto de equilibrio. En el capítulo 3 se 

describen los controles de campo orientado, directo de par y el que se propone hecho por 

pasividad y se muestran los resultados de la simulación con Matlab/Simulink y Simnon. En 

el capítulo 4 se muestra la forma en que se realizó la plataforma experimental para probar 

las estrategias de control en el motor, así como el sistema de medición para capturar las 

variables del mismo. En el capítulo 5 se muestran los resultados experimentales del control 

por campo orientado y pasividad. En el capítulo 6 se dan las conclusiones obtenidas en la 

realización de este trabajo. 
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Capítulo 2. Modelado del Motor 
Síncrono de Imanes Permanentes 

 

 

Para entender el modelo del motor de imanes permanentes y la forma de controlarlo tanto 

en estado estacionario como en el transitorio, es necesario conocer la teoría de espacio-

fasorial (space-phase theory), o mejor conocido como control vectorial [3, 28]. En esta 

representación todas las corrientes y voltajes se ponen en función de un sistema de 

coordenadas de dos dimensiones, por lo cual si se excitan con una fuente de voltaje o 

corriente sinusoidal, todas las ecuaciones se pueden representar en estas dos fases. En este 

capítulo se describirá la forma en que se obtiene el modelo del motor y se pondrán las 

condiciones para que se pueda realizar el control. 

 

2.1 Representación fasorial del motor 
 

El MSIP con excitación sinusoidal en tiene 3 embobinados que se encuentran en el estator 

del motor y están separados espacialmente 120º. El rotor esta hecho de imanes permanentes 

y gira con respecto al estator, como se muestra en la figura 2.1. En una vista frontal las tres 

bobinas del motor están colocada en el estator, la fase A se encuentra colocada sobre el eje 

α y tomándola como referencia esta adelantada 120º espaciales con respecto a la fase B y 

240º (o -120º) con respecto a la Fase C. Las impedancias de estas bobinas son   ,    y   . 
Los voltajes de excitación instantáneos en cada bobina son   ,    y   . El modelo de cada 

fase está dado por la ecuación (2.1), ya que se comporta como una bobina con una 

resistencia. 

 

Figura 2. 1. Vista axial y representación de las bobinas del MSIP 
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(2.1) 

 

 

Donde   ,    y    son las resistencias   ,    e    las corrientes instantáneas   ,    y    
los flujos magnéticos en las bobinas A, B y C del estator. Como se asume que el 

embobinado es casi el mismo en cada fase se puede considerar que todas las resistencias 

son iguales, es decir   =  =  = . Aplicando estos cambios a la ecuación (2.1) y 

poniéndolo en forma matricial queda la ecuación (2.2). 
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(2.2) 

 

 

Los flujos magnéticos son función del voltaje de excitación y la interacción de cada bobina 

con el campo generado por el imán del rotor, es decir el flujo magnético resultante es 

producido por el flujo de la inductancia de cada bobina y las inductancias mutuas entre 

fases, además del flujo del rotor que es función de la posición en que se encuentra [3, 29]. 

La ecuación (2.3) corresponde al flujo magnético, donde    ,    ,     es el flujo de cada 

bobina y        ,    ,    ,    ,      son los flujos inducidos de una fase con respecto a 

la otra.    ,     y     son los flujos del imán permanente 

 

     [
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] 

 

(2.3) 

 

 

Analizar la ecuación resultante 2.2 y 2.3 es muy complejo ya que son variables que no son 

lineales. Por tal motivo es necesario hacer un cambio de coordenadas lo cual se va a 

describir a continuación. 

 

2.2 Transformación de coordenadas 
 

Las ecuaciones anteriores están referidas al sistema fijo (el estator), sin embargo su análisis 

en el dominio del tiempo resulta muy complicado. Para simplificarlo se puede usar un 

cambio de referencia mediante la representación vectorial de los voltajes de excitación, lo 

cual simplifica mucho al sistema. Los 2 tipos de cambios de coordenadas son: 

 

 Transformación αβ o transformación de Clarke 

 Transformación dq o transformación de Park 
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Los voltajes instantáneos en un sistema trifásico están dados por la ecuación (2.4), donde 

  ,    y    son los voltajes en cada fase,    el voltaje de pico en volts, t el tiempo en 

segundos y f la frecuencia en Hz. Como se puede ver es la misma señal solo que desfasadas 

por +120º. La figura 2.2(a) muestran los voltajes trifásicos en el tiempo, con          y 

f=60 Hz. La figura 2.2(b) corresponde a la representación vectorial cuando t=0, a medida 

que avanza el tiempo estos ejes rotan alrededor del origen. 
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(2.4) 

 

Con la transformación de Clarke, el sistema trifásico se convierte en un sistema de 2 fases, 

para lo cual se usan dos ejes (αβ) ortogonales y fijos. En la figura 2.2(b) se muestran estos 

ejes. La ecuación (2.5) es la que realiza la transformación, está puesta en forma matricial, 

donde   ,    y    son los voltajes instantáneos en cada fase,    y    es el voltaje resultante 

en el eje alfa y beta.    es el vector resultante, cuyas componentes son     y    . 
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(2.5) 

 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 2. 2. (a) Voltajes instantáneos trifásicos. (b) Representación vectorial de los voltajes trifásicos 

 

Para mantener invariantes los cambios de amplitud cuando se hace la transformación, es 

necesario incluir un factor de 2/3, también tomando en cuenta que es un sistema 

balanceado, entonces              . Incluyendo estos cambios en la ecuación 

(2.5) queda la ecuación (2.6), y a los voltajes en α y β se les quita el apostrofo [6]. El 

término [  ] es la transformación de Clarke. 
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En algunas situaciones es necesario tener la transformación inversa, es decir,  pasar de αβ a 

abc. La matriz resultante es la transformada inversa de Clarke [  ]
  dada en la ecuación 

(2.7). 
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(2.6) 
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] 

 

 

(2.7) 

 

En la figura 2.3 se muestra la gráfica de aplicar la transformación de Clarke al sistema 

trifásico de la figura 2(a). Como se puede ver corresponde a 2 señales sinusoidales de la 

misma frecuencia pero desfasados 90º. Otra forma relevante es la gráfica    vs   , la cual 

es un círculo que gira en sentido de las manecillas del reloj. Con esta representación se 

tiene un conjunto infinito de vectores del origen a cada punto del círculo, cuyos 

componentes son    y   . 

 

 

 

 
(a) (b) 

Figura 2. 3. . (a) Transformación de Clark a los voltajes trifásicos. (b) Gráfica de Vα vs Vβ 

 

La trasformación de Park cambia la referencia a un sistema ortogonal que gira en sincronía 

con el rotor, a los ejes de este sistema se les llama dq. La ecuación (2.8) representa esta 

transformación del sistema   a dq, donde θ es el ángulo de la posición instantánea del 

rotor,    y   . son los voltajes referidos a los ejes que rotan en d y q. 
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[
  
  
]  [

   ( )    ( )

    ( )    ( )
] [
  
  
] 

 

(2.8) 

 

La relación entre los voltajes en dq y los voltajes de las fases y en  estan dados por la 

ecuación (2.9). La matriz [   ] convierte el sistema  a un sistema en rotación dq. Con 

esta transformación se hace la conversión del sistema fijo al sistema que rota a la velocidad 

del fasor de voltaje, a esta matriz se le conoce como trnasformación de Park.  

 

[

  
  
  

]  [   ] [

  
  
  

]  [
   ( )    ( )  
    ( )    ( )  
   

] [

  
  
  

] 

 

(2.9) 

 

En la figura 2.4(a) se muestra la gráfica resultante de aplicarle la tranformación de Park a la 

figura 2.3(b), como se puede ver el voltaje,   =0 y   =-180, la principal características es 

que estos son constantes, por lo que se suprimen todas las variaciones. En la figura 2.4(b) 

se muestra la representación vectorial de la transformación de Park, en ella se observan los 

componentes en alfa y beta, así como la posición θ del rotor. 

 

 

 

 

(a) (b) 

Figura 2. 4. (a) Transformación de Park a los voltajes trifásicos. (b) Representación vectorial de la 

transformación de Park 

 

En esta sección se explicaron las transformaciones tomando como ejemplo los voltajes de 

un sistema trifásico, sin embargo se pueden utilizar para cualquier tipo de variables como 

son corrientes y flujos, lo cual se va a hacer en la siguiente sección. 

 

2.3 Modelo en dq del MSIP 
 

Existen varios libros y tesis donde se encuentra una representación más detallada del 

modelo del motor [3, 29, 30]. En esta parte solo se tomaran los conceptos más importantes. 

Cuando se especifica el modelo del motor tomando como referencia el eje del rotor 

(sistema dq) las ecuaciones diferenciales que describen su comportamiento se simplifican 
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mucho. Esto se debe a que el voltaje de excitación sinusoidal al aplicarle las 

transformaciones de Clarke y Park se comporta como fuentes de voltaje constante. 

 

Para obtener el modelo, se aplica la transformada de Park [  ] a las corrientes, voltajes y 

flujos de las ecuaciones (2.2) y (2.3). La representación resultante son las ecuaciones (2.10) 

a (2.12), donde   ,   ,    son los flujos,   ,   ,    son las corrientes y   ,        son los 

voltajes con referencia al sistema dq. Se agrupan como vectores en flujo     , corriente 

     y voltajes en      dq. 

 

     [

  
  
  

]  [  ]     [  ] [

  
  
  

] 

 

(2.10) 

     [

  
  
  

]  [  ]     [  ] [
  
  
  

] 

 

 

(2.11) 

     [

  
  
  

]  [  ]     [  ] [
  
  
  

] 

(2.12) 

 

Derivando la ecuación (2.10) con respecto al tiempo, con las consideraciones de que  es la 

posición del vector y es función del tiempo. La ecuación resultante es: 

 

 

  
(    )  [

     ⁄

     ⁄

     ⁄

]  [
   
    
   

]    
  

  
 [  ] [

     ⁄

     ⁄

     ⁄
] 

(2.13) 

 

La velocidad angular, en rad/s, se define como        ⁄ . Despejando la derivada de los 

flujos en de la ecuación (2.2) y combinándola con la ecuación (2.13), queda de la siguiente 

forma. 

 

 

  
(    )  [

   
    
   

]      [  ] [
      
      
      

] 
(2.14) 

Desarrollando los términos se tiene que la derivada de los flujos es función de los voltajes y 

corrientes en dq. 

 

 

  
(    )  [

   
    
   

]        [  ] [
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(2.15) 
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Si se consideran que la magnitud del flujo del imán permanente es ΨPM, si éste se orienta 

sobre el eje d, entonces el flujo solo tiene componente en d, por lo cual las inductancias 

mutuas se deprecian. De esta forma el flujo en dq es: 

 

     [

  
  
  

]  [

    
    

     

] [

  
  
  

]  [
   
 
 
] 

 

(2.16) 

 

Derivando la ecuación (2.16) con respecto al tiempo, despejando      de la ecuación (2.15) 

y combinando ambas ecuaciones, queda de la siguiente forma. 

 

     
 

  
(    )        [
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     [
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     ⁄

     ⁄

     ⁄

]   [

  
  
  

]  [
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]   
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]   

 

(2.17) 

 

Como es un sistema balanceado las suma de corrientes y voltajes es igual a cero, por lo 

tanto      e     . Por lo cual el modelo del motor MSIP esta representado por la 

ecuación (2.18), donde   ,   ,    e    son los voltajes y corrientes en el eje de referencia dq, 

   y    son las inductancias del rotor referidos a esos ejes, R la resistencia del estator, ΨPM 

es la magnitud del flujo de los imanes permanentes y ωr la velocidad eléctrica del rotor. 

 

     
   
  
            

     
   

  
   (        )      

 

(2.18) 

 

Una representación eléctrica de estas ecuaciones se muestra en las figuras 2.5(a) y (b). Esta 

representación es muy parecida al modelo de un motor de CD. Como se puede ver consta 

de la inductancia, la resistencia y la fuerza contra electromotriz que es función de la 

velocidad y la corriente del otro circuito. 

 
(a) (b) 

Figura 2. 5. (a y b) Modelo en circuitos eléctricos del motor en el sistema dq 
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El par mecánico que genera es proporcional a la potencia eléctrica. La potencia eléctrica 

para este tipo de conexión (     ) está dada por la ecuación (2.19). Donde [  ]
  

 es la 

transformada inversa de Park y se calcula con la ecuación (2.20) 

 

                     [    ]
      [[  ]

  
    ]

 

[  ]
  
     

 

(2.19) 
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*     (  

  

 
*  
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*    (  

  

 
*  ]

 
 
 
 

 

 

 

 

(2.20) 

Expandiendo la ecuación (2.19) y reagrupando los términos queda como: 

 

      [    ]
 
[
  ⁄   
   ⁄  
   

]      
(2.21) 

 

 

La energía W, se define como la derivada de la potencia con respecto al tiempo. 

Despejando      de la ecuación (2.15) y sustituyéndola en la ecuación (2.21) se llega a 

      
  

  
 [

 

  
(    )       

 [
    
   
   

]       ]
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  ⁄   
   ⁄  
   

]      

 

 

 

(2.22) 

 

Reagrupando los términos se tiene que: 

 

  

  
 [

 

  
(    )]
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   ⁄  
   

]       [    ]
 
[
  ⁄   
   ⁄  
   

]     
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]       ]

 

[
  ⁄   
   ⁄  
   

]      

 

 

 

(2.23) 

 

 

El primer término en la ecuación (2.23) es la energía almacenada en los inductores, el 

segundo término son las pérdidas de energía disipada en los resistores y el tercer término es 

la energía que se tiene disponible para la generación del par electromagnético, dado que el 

análisis de la máquina se enfoca al funcionamiento del motor MSIP, y no a su eficiencia, se 

pueden despreciar los primeros dos términos y realizando los productos matriciales se tiene 

que: 
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(2.24) 

 

 

El par electromagnético generado por la máquina (  ) se define como la variación de la 

energía con respecto a la posición mecánica     . La relación entre la posición mecánica y 

la posición eléctrica  es        , donde   es el número de par de polos. La velocidad 

mecánica es         ⁄ . Aplicando estos conceptos y combinándolos con la ecuación 

(2.24) se tiene que 

 

   
  

     
⁄  
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  ⁄

    
 
     
    

 

 

(2.25) 

 

Sustituyendo la ecuación (2.24) en (2.25) se tiene 

 

   

 
 [    (     )       ]   

   ⁄
 
 

 
 [    (     )       ] 

 

(2.26) 

 

 

En motores con imanes superficiales         , y por lo tanto el par solo depende de la 

corriente en q. 

   
 

 
 [     ] 

 

(2.27) 

 

 

Para completar el modelo falta incluir la parte mecánica, la cual se obtiene al aplicar las 

leyes de Newton a un sistema que está en rotación. La ecuación (2.28) corresponde a la 

mecánica del sistema, donde    es el par eléctrico del motor,    el par de la carga,    el par 

de la fricción,   el momento de inercia del rotor y   el número de par de polos. 

 

         
 

 

   
  

 
 

(2.28) 

 

El modelo más simple de estimar    es que sea proporcional a la velocidad, donde la 

constante de proporcionalidad es el coeficiente e fricción de Coulomb, b. Incluyendo esto 

en (2.28), la ecuación mecánica del motor queda. 
 

 

   
  

           
(2.29) 
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2.4 Modelo en variables de estado 
 

En la sección anterior se obtuvieron las ecuaciones diferenciales que modelan al motor 

síncrono de imanes permanentes MSIP. Como se puede ver, es un sistema no lineal, 

multivariable y con coeficientes constantes. Para poder diseñarle un controlador lineal es 

necesario representarlo en variables de estado para que a partir del punto de operación se 

obtenga el modelo de pequeña señal. También si se le aplican técnicas de control no lineal 

se requiere este tipo de representación.  

 

Un sistema de tiempo continuo multivariable es representado en forma general de la 

siguiente forma [34]: 

 ̇( )   ( ( )  ( ))         |           (  ) 

 ( )   ( ( )  ( ))        

 

(2.30) 

 

Los términos   y   son funciones vectoriales analíticas del vector de estados   y el vector 

de entrada  . Las salidas están representadas por el vector  . La ecuación (2.30) describe 

un sistema de ecuaciones diferenciales de primer orden, en el cual el orden n es igual al 

número de almacenadores de energía independientes. El sistema tiene n estados, m entradas 

y p salidas. 

 

Para el MSIP las entradas son los voltajes y el par de carga, las salidas son las corrientes y 

la velocidad y la perturbación es el par de carga. El vector de estados es   [      ]  

las entradas son   [    ]  y tiene como salida la velocidad     . Para el motor 

n=3, m=2 y p=1. Con estas definiciones las ecuaciones (2.18) y (2.29) se representación en 

variables de estado como [33]: 
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(             )
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             * ]

 
 
 
 
 
 
 

 

     

 

 

 

 

(2.31) 

 

Para poder usar las técnicas de control clásico, es necesario linealizar el sistema. Lo cual se 

hace alrededor de un punto de operación (     ). Al sistema no lineal se le hace una 

expansión en series de Taylor y el sistema resultante se obtiene al despreciar los términos 

de orden superior. La representación resultante es: 

 

 ̇( )    ( ( )  ( )) ( )    ( ( )  ( )) ( ) 

 ( )    ( ( )  ( )) ( ) 

 

(2.32) 
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Dependiendo del punto de operación o la trayectoria se pueden tener tres casos; Sistema 

lineal con parámetros variantes en el tiempo, Sistema bilineal, Sistema lineal con 

parámetros constantes. Pare el motor se va a usar la representación con parámetros 

constantes, la cual está dada por la ecuación (2.33), donde A es la matriz del sistema, B es 

la matriz de entrada, C es la matriz de salida. La variable de estados        , las 

entradas de pequeña señal son     ( )    y la salida         

 

 ̇ ( )     ( )     ( ) 
  ( )    ( ) 

 

(2.33) 

 

Para encontrar el modelo linealizado del motor es necesario encontrar los putos de 

equilibrio, es decir las condiciones que se obtiene cuando  ̇   . Para ello se van a hacer 

algunas consideraciones para simplificar este cálculo: La velocidad deseada (  ) es 

constante y se le va a llamar  ̅    , el par de carga TL=0, se supone que el coeficiente de 

fricción viscosa es     y para tener una operación óptima     . Con estas 

consideraciones los puntos de equilibrio están dados por la ecuación (2.34) 
 

[
 
 
 
]  

[
 
 
 
 

             
     (        )     

 

 
(
 

 
      * ]

 
 
 
 

 

 

 

(2.34) 

 

Los puntos de operación del sistema son    [  ̅   ̅  ̅]  y    [ ̅  ̅ ] , éstos se 

obtiene de la ecuación (2.34) y sus valores están en la ecuación (2.35)  

 

  ̅    

  ̅    

 ̅    

 ̅       

 

(2.35) 

 

Haciendo un cambio de variable de       y      .y      y sustituyendo las 

consideraciones, el sistema resultante es la ecuación (2.36). Se iguala a 3 funciones no 

lineales para poder encontrar su representación lineal. 
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(2.36) 

 

La matriz A, B y C se calculan con la ecuación (2.37), las cuales son derivadas parciales y 

evaluadas en el punto de operación. 
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(2.37) 

 

Las derivadas parciales de las funciones de la ecuación son: 
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(2.38) 

 

Las variables de estado de pequeña señal son         [        ] , donde 

   [  ̅   ̅   ] , las entradas de pequeña señal     ( )    [      ]  con 

   [ ̅  ̅ ]  y la salida     . La definición de estas variables se da en la ecuación 

(2.39). 

 

          ̅ 

          ̅ 

        

         ̅  

         ̅  

 

 

(2.39) 

 

Finalmente el modelo linealizado alrededor del punto de equilibrio es: 
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(2.40) 

 

Para aplicarle un control al modelo linealizado se le suma el punto de operación, a la señal 

de control de pequeña señal, y la salida de pequeña señal se le resta la velocidad deseada. 

Esto se muestra en la figura 2.6 [25].  

 

Figura 2. 6. Diagrama conceptual del modelo linealizado 

 

En este capítulo se describió el modelo del MSIP en el marco de referencia dq el cual es el 

más usado para el diseño de los diferentes tipos de controladores de posición y velocidad. 

También se obtuvo el modelo linealizado del motor. En el siguiente capítulo se expondrá la 

forma en que se diseñan los controladores más usados con este motor. Con base en estos se 

va a presentar resultados de simulación. 
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Capítulo 3. Diseño de los 
Controladores de Velocidad para 

el MSIP 
 

Existen varias formas de controlar la posición y velocidad del motor MSIP, los más usuales 

son el Control de Campo Orientado (FOC) y Control Directo de Par (DTC). Ambos 

controles se les denomina vectoriales ya que el voltaje que se le aplica al motor, cuando se 

proyectan en los ejes αβ, se les puede considerar como un vector. El método de control más 

popular de control vectorial es FOC [3]. En la literatura especializada existen una gran 

cantidad de trabajos para controlar a este motor, como son redes neuronales, lógica difusa, 

y controladores no lineales. En este capítulo se van a describir el diseño y la simulación de 

los controladores FOC y DTC, además se propondrá un controlador con base a la técnica de 

pasividad. 

 

En los últimos años el Matlab/Simulink se ha posicionado como una herramienta para la 

simulación de sistemas de controla aplicados a diferentes áreas y en particular en la de 

electrónica de potencia. El que sea gráfico lo hace una herramienta muy versátil que 

permite el entender en forma visual la forma en que trabaja [37]. Sin embargo existen 

simuladores matemáticos, como el SIMNON, con los cuales es el modelo del sistema se 

especifica en archivos de texto. 

 

SIMNON es un programa que resuelve ecuaciones diferenciales y en diferencias en forma 

numérica. Por tanto es capaz de simular el comportamiento de sistemas continuos y 

sistemas discretos representados mediante ecuaciones en diferencias. Ha sido utilizado en 

muchas universidades del mundo para apoyo en educación e investigación en disciplinas 

como el Control Automático, Biología, Ingeniería Química, Economía, Ingeniería Eléctrica, 

etc. También SIMNON ha sido utilizado en la industria para la Simulación de Sistemas de 

Control [39]. Los controladores que se abordan en este capítulo se van a simular en Simnon 

y Matlab/Simulink. 

 

3.1 Control de Campo orientado 
 

La operación de un motor sin escobillas de Imanes Permanentes se basa en la conversión de 

la energía eléctrica a energía magnética, y entonces de energía magnética en energía 

mecánica. Es posible generar un campo magnético rotatorio por la aplicación de tensiones 

sinusoidales a las 3 fases del estator de un motor trifásico. Las corrientes resultantes son 

sinusoidales en las bobinas y genera la rotación flujo del estator. La rotación del eje del 

rotor es entonces creado por la atracción del flujo del rotor permanente con el flujo del 

estator [35]. 
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El control de Campo Orientado (FOC por sus siglas en inglés) es el controlador más usado 

en motores de corriente alterna, también a veces es referido como el control de vectores en 

la literatura europea. El FOC se utiliza para controlar el par de un motor. Si desea controlar 

la velocidad o la posición, es necesario añadir lazos de control separados, ya que este 

controlador no los puede regular directamente. Sus principales ventajas, con respecto a 

otras técnicas de control de motores de CA, son un funcionamiento suave combinado con 

una rápida respuesta transitoria [36].  

 

El principio de cómo opera FOC es relativamente fácil de entender. Si se tiene un motor de 

CA trifásico, cuando se controlan adecuadamente las corrientes sinusoidales en tiempo real, 

pueden crear un patrón de flujo magnético rotatorio suave, donde la frecuencia de rotación 

es la misma que las ondas sinusoidales. Si se coloca un rotor magnetizado dentro de la 

carcasa del estator, la atracción magnética entre el flujo giratorio del estator y los imanes de 

rotor hacen que el rotor siga esta rotación. El ángulo entre el flujo del imán y el flujo del 

estator se llama ángulo de carga, en la figura 3.1(a) se muestra la gráfica del ángulo de 

carga vs par. Cuando el ángulo de carga es de 90º el motor genera el par máximo para una 

cantidad dada de corriente de la bobina del estator. De esta forma se puede conseguir una 

torsión hacia la izquierda o derecha a medida que el ángulo relativo sea de +90º. 

 

No es posible controlar instantáneamente el eje de los imanes del rotor para que sean + 90º 

con respecto al ángulo del flujo del estator, pero si se puede controlar instantáneamente el 

ángulo del flujo del estator, para que sea de + 90º, con respecto al eje de los imanes del 

rotor (el eje d). Por lo cual se necesita saber dónde está el eje d (y por lo tanto, donde se 

encuentra el ángulo del flujo del rotor). Con esta información, se controlan las corrientes en 

el motor para producir un vector de flujo del estator que este 90º con respecto al eje del 

flujo (el eje de 90º es el eje q o eje "cuadratura"). Cuando el motor está girando, el eje d 

también está girando, por lo cual hay que actualizar constantemente las corrientes del 

estator para que se tenga el desfasamiento de 90º. Si se necesita más par, se tiene que 

aumentar la intensidad del flujo del estator. En la figura 3.1(b) se muestran los ejes de los 

flujos. 

 

 

 

 

 
(a) (b) 

Figura 3. 1. (a) Distribución del ángulo de carga vs par. (b) Interacción de los flujos en el rotor y estator 
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El control de campo orientado hace que el ángulo de carga sea de +90º y en la figura 3.2 se 

muestra el diagrama a bloques. Los módulos que lo conforman son: Tres controladores 

proporcional integral (PI), el inversor, las transformadas de Clarke, Park y sus inversas, el 

medidor de posición y velocidad y el inversor trifásico. La forma en que funciona el FOC 

es que el inversor genera el voltaje deseado, en función de los controladores PI, y el cálculo 

de las transformadas inversas de Clarke y Park para generar los voltajes trifásicos que se le 

aplican al MSIP; la corriente del motor se mide en 2 fases, ya que es un sistema balanceado 

la tercera se puede estimar. A las corrientes se le aplican la transformada de Clarke y Park 

para usarlas como entradas a los controladores PI. La posición y velocidad se miden con un 

encoder o un resolver. 

 

 

Figura 3. 2. Diagrama a bloques del control de campo orientado 

 

El primer controlador PI toma como entrada el error de velocidad (  ), que es la resta de la 

velocidad deseada (    ) con la velocidad del MSIP (), a su salida se tiene la corriente 

deseada en q (     ); la ecuación (3.1) y (3.2) son las de este controlador. La entrada del 

segundo controlador PI  es el error de corriente en q (   ), que es la resta de IQREF y la 

corriente medida en q (  ), su salida es el voltaje en el eje d (  ); la ecuación (3.3) y (3.4) 

son las de este controlador. El tercer controlador tiene como entrada el error de corriente en 

d (   ), que es la resta de la corriente deseada en d (     ), y su salida configura el voltaje 

en d (  ); las ecuaciones (3.5) y (3.6) son las de este controlador. En el último controlador 

        y con esta condición se hace que el ángulo de carga sea de 90°. 

 

          

 

(3.1) 

               ∫     
 

 

 

 

(3.2) 
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(3.3) 

             ∫      
 

 

 

 

(3.4) 

                 
 

(3.5) 

             ∫      
 

 

 
(3.6) 

 

Cada controlador usa una ganancia de proporcional y una integral, que son los términos que 

multiplican al error y la integral respectivamente. Para el controlador de la ecuación (3.2) 

las ganancias son     y    , para el de la ecuación (3.4)     y     y para la (3.6)     y     

respectivamente. Es importante recalcar que a pesar de que el modelo del motor es no 

lineal, se consigue regular la velocidad con controladores clásicos, por lo que es necesario 

el desarrollar trabajo para la sintonización de estos controladores. 

 

3.2 Diseño del controlador de campo orientado 
 

Para el cálculo de las ganancias del controlador se va usar el método descrito en [29]. El 

objetivo de control es hace que     , con la cual se consigue el par máximo. El objetivo 

de control es tener un error de cero en estado permanente, y una respuesta rápida en los 

transitorios con un tiempo de estabilización y sobretiro pequeños. Se usa el margen de fase 

para encontrar la ganancia de los controladores. El inversor se considera que es de PWM 

con modulación sinusoidal que opera en la región lineal, con estas condiciones la ganancia 

del inversor (    ) se calcula con la ecuación (3.7), donde VCD es el voltaje del bus de CD 

[29]. 

 

     
   

 √ ⁄
 

(3.7) 

 

La dinámica del controlador PI, para generar    y   , debe ser más rápida que para el 

controlado de velocidad. Se propone un margen de fase de 90º, lo cual se consigue 

haciendo que la ganancia integral del lazo en    sea (3.8), donde             es la 

frecuencia de corte del lazo del controlador de la corriente en q, que debe ser mucho menor 

a la frecuencia de conmutación del inversor [29]. Las unidades de      están en rad/s y      

en Hz. 

    
     

    
 

(3.8) 

 

La ganancia proporcional de este mismo lazo se calcula con la ecuación (3.9) [29]. 

 

    
     

 
 

(3.9) 
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La ganancia proporcional e integral del lazo de la corriente en d son las mimas que las que 

se usan en el controlador en q, es decir: 

 

        

        

(3.10) 

 

Para el cálculo de las ganancias del controlador de velocidad, se usa el margen de fase    , 

y estas son función de los parámetros del motor como se muestra en la ecuación (3.11). El 

ancho de banda de este controlador          , debe ser menor que la frecuencia de 

corte de los controladores de las corrientes [29]. 

 

    
     

 

      
|   (       

 )| 

    
     
      

|   (       
 )| 

(3.11) 

 

El motor usado es de la firma Anaheim Automation modelo EMJ-04APA22. Sus 

parámetros más importantes se muestran en la tabla 3.1. Su potencia máxima es de 400 W, 

voltaje máximo de 200 V, corriente máxima de 2.7 A y par máximo 1.27 Nm. 

 
Tabla 3.1. Parámetros del motor 

Parámetro Valor 

Voltaje del bus     180 V 

Par de polos P 4  

Magnetización de los Imanes ΨPM 0.0256 Wb 

Momento de Inercia J 0.000031 kg/m2 

Resistencia R 2.35 Ω 

Inductancia en d Ld 0.0065 H 

Inductancia en q Lq 0.0065 H 

Fricción Viscosa B 0.0038 Ns 

Encoder 2500 ppr 

Velocidad máxima  3000 rpm 

 

Para el diseño del controlador se van a considerar una frecuencia de corte para el lazo de 

corriente y velocidad de            y          . El margen de fase de los 

controladores de corriente es de 90° y para el de velocidad de 60°. Con estas condiciones se 

garantiza que la dinámica del sistema de corrientes sea mayor a la de la velocidad. Usando 

estos parámetros, las ganancias del controlador se muestran en la ecuación (3.12).  

 

     
    

 
√ 
⁄
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(3.12) 

 

3.3 Simulación del control de campo orientado 
 

El código del programa en Simnon se muestra en el apéndice A. El nombre del archivo es 

FOCTexas.T y coincide con la declaración puesta en la primera línea. Las variables de 

estado que describen el modelo del motor son id, iq para las corrientes, teta para la 

posición eléctrica del rotor, iew, ivd e ivq para la parte integral de los lazos de 

control de corriente y voltaje en d y q. Estas variables se declaran con las directivas STATE 

y su derivad con la directiva DER, para ello se les pone un prefijo d a cada una de las 

variables. Para graficar los voltajes en tiempo se programaron las transformadas inversas de 

Park, ya que todo el sistema trabaja en un archivo de tiempo continuo. Para que 

automáticamente se haga la simulación, en la misma tabla se tiene el macro MACFOC.T el 

cual carga el sistema con la instrucción syst FOCTexas, el tiempo de simulación es de 0 

a 2 s con incrementos de 100 s, lo cual se declara con la instrucción simu 0 2 1e-4. 

 

Después de editar los archivos de simulación se probaron varias condiciones de margen de 

fase y de ganancia, así como la frecuencia de corte, para los lazos de control de las 

corrientes y velocidad. Las mejores condiciones se consiguieron con            , 

          y margen de fase de 60º. Las condiciones de la simulación se hicieron con una 

velocidad de referencia que varía de +600 rpm con un par de carga de 0.1 Nm y las 

ganancias calculadas con la ecuación (3.12). 

 

En la figura 3.3(a) se muestra la velocidad de referencia (    ) y la velocidad simulada 

(). Al inicio se tiene un sobretiro de 18 rpm que da un porcentaje de sobre tiro del 3%, con 

un tiempo de establecimiento de 10 ms. Este sobretiro es mayor a medida que el cambio es 

más brusco. En la figura 3.3(b) se muestra el voltaje de las fases a, b y c. Cuando la 

velocidad es de 600 rpm el voltaje es de 9 V, cuando esta es negativa el voltaje es de 5 V. 

 

Para mostrar la relación de la velocidad y el voltaje aplicado se hizo un acercamiento en la 

velocidad en los tiempos en los que ocurre una transición. En la figura figuras 3.4(a) se 

observa el voltaje cuando la velocidad cambia de 600 rpm a -600 rpm, en ese caso la 

secuencia de fases cambia de abc a cba. En la figura 3.4(b) se muestra el voltaje cuando la 

velocidad cambia de -600 rpm a 600 rpm, en ese caso la secuencias de fases cambia de cba 

a abc. 
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(a) (b) 

Figura 3.3. (a) Velocidad de referencia y simulada en rpm. (b) Voltajes de las fases a, b y c 

  
(a) (b) 

Figura 3. 4. (a) Voltaje de las fases en el rango de 0.45s a 0.55s. (b) Voltajes de las fases en el rango de 

0.95s a 1.05s 

En la figura 3.5(a) se muestra la gráfica de los voltajes Vd y Vq, y en la 3.5(b) las 

corrientes Id e Iq. Como se puede ver en ambos casos ante condiciones estables de 

velocidad se tiene valores constantes, cuando ocurren cambios hay transitorios y se vuelve 

a tener un valor estable. 

 

  
(a) (b) 

Figura 3. 5.  (a) Voltajes en d y q. (b) Corriente en d y q 
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3.3.1 Simulación en Matlab del control de campo orientado 
 

La implementación del controlador FOC en Matlab/Simulink se muestra en la figura 3.6. 

Como se puede ver existe una interpretación visual mucho mejor que como se define en 

Simnon. Sin embargo, en cada módulo existe mucha información, que si no se cuenta con 

el código fuente, es muy difícil de saber qué es lo que tiene en cada uno de ellos. Para la 

simulación del inversor, en la librearía Simpower, se tiene definido este módulo y hay que 

definir el tipo a usar, la entrada de control son los voltajes deseados de cada fase (a, b y c), 

y con ello genera los tiempo de conmutación de cada transistor para lograr el voltaje 

trifásico deseado. El voltaje de alimentación se simula con una fuente de voltaje de CD en 

serie con un circuito RC, que es una configuración típica en una fuente. La planta se define 

en el módulo llamado PMSM_Circuit_Model, tiene como entradas los voltajes de fase y la 

salida son el Par electromagnético, la velocidad y la posición.  

 

Figura 3. 6. Diagrama a bloques del controlador FOC en Matlab/Simulink 

 

Los controladores PI se hacen con módulos predefinidos en Matlab a los cuales se les 

define las ganancias. A la salida de estos controladores se ponen funciones de saturación 

con valores de +1, ya que el módulo del inversor recibe como valores máximos este rango 

de datos. Las variables  más importantes se guardan en arreglos para que se grafiquen 

usando un programa en Matlab. Todos los parámetros del motor así como las ganancias del 

controlador se definieron como variables dentro del modelo de Simulink, y sus valores se 

especificaron en un archivo de configuración con extensión .m, lo cual da la flexibilidad de 

poder usar este modelo a diferentes motores, sin necesidad de tener que editar el archivo del 

modelo. 
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En la figura 3.7(a) se muestra la respuesta de la velocidad y los voltajes de fase. La 

velocidad deseada es de +600 rpm, partiendo de cero se alcanza la velocidad deseada en 

0.1s y se mantiene con oscilaciones, cuando cambia a -600 no logra alcanzar la velocidad 

deseada. Cuando nuevamente la velocidad deseada es de 600 rpm tampoco se la velocidad 

es mayor a la deseada. Como se puede ver los resultados obtenidos con Matlab son 

diferentes a los que se tuvieron con Simnon, lo cual se debe a que en Simnon se usa un 

modelo idealizado del inversor y en el modelo de Matlab se simulan los efectos de los 

transistores. En la figura 3.7(b) se muestra los voltajes del inversor, y como se puede ver 

cambia rápidamente, ya que genera los voltajes usando la técnica de Modulación vectorial 

espacial (SVM). 

 

  

(a) (b) 
Figura 3. 7. Velocidad deseada y simulada. (b) Voltajes de fase 

 

En la figura 3.8(a) y (b) se muestran los voltajes Vd y Vq y las corrientes Id e Iq. Como se 

puede ver su magnitud es mucho mayor que la obtenida en Simnon y las corrientes no se 

estabilizan en ningún valor constante como se tuvieron anteriormente. Este efecto se debe a 

que en Simnon se usa un modelo lineal del inversor usando las transformadas inversas de 

Clarke y Park y en el modelo del Matlab/Simulink se simula los tiempos de conmutación 

del inversor. 

 

  
(a) (b) 
Figura 3. 8. (a) Voltajes Vd y Vq. (b) Corrientes en d y q 
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3.4 Control directo de par 
 

El control directo de par o DTC inicialmente fue usado para el control de motores de 

inducción, pero ha mostrado muy buenos resultados en el control de motores MSIP. Su 

principio de operación se basa en seleccionar el vector de voltaje que se le aplica al estator, 

en función de las diferencias entre el par de referencia y el actual, así como el flujo 

magnetizante [4]. Cuando se requiere de un control de velocidad se incluye un controlador 

PI cuya entrada es el error  de velocidad y la salida es el par deseado. En este control no se 

requiere conocer los parámetros del motor, con excepción de la resistencia del estator, 

además de que no necesita de un modulador PWM para el inversor. Al inicio se condiciona 

el conocer la posición inicial del rotor y una vez que está en funcionamiento, se estima a 

partir de las mediciones de los flujos, por lo que este tipo de controlador intrínsecamente es 

de tipo ”sensorless”. 

 

El control DTC aplica el vector de voltaje que requiere el motor en función de donde se 

encuentra localizado el rotor. La posición del rotor es función del flujo generado por los 

campos del estator y la posición inicial. Una vez que se tiene esta información se le aplica 

el vector de voltaje adecuado para aumentar o disminuir el par o el flujo magnético. Todos 

estos cálculos se realizan en el eje de referencia   . El flujo magnético en   y   (        ) 

es función del voltaje    y   , así como la corriente    e    como se muestra en la ecuación 

(3.13).  

  ( )  ∫ [      ]  
 

  

   (  ) 

  ( )  ∫ [      ]  
 

  

   (  ) 

   |  | 
   √      

       
  (    ⁄ ) 

 

 

(3.13) 

 

El único parámetro que se requiere conocer es la resistencia del embobinado R así como el 

estado inicial del flujo (  (  )     (  )). Ambos flujos como son ortogonales se pueden 

representar como un vector de magnitud |  | y ángulo de fase   la cual en condiciones de 

estado estable corresponde a la posición del rotor. 

 

El par electromagnético generado por el rotor   , es función del par de polos, las corrientes 

y los flujos en el sistema de referencia    (ecuación 3.14). 

 

   
 

 
 [         ] 

(3.14) 

 

En la figura 3.9 se muestra el diagrama a bloques del control DTC. Intrínsecamente sirve 

para el control de par o del flujo (para este último el flujo deseado es el del imán), sin 

embargo si se quiere controlar la velocidad se incluye un control PI para convertir la 

velocidad deseada (  ) en el torque deseado (   ). El error de torque (         ) es la 

diferencia entre el par deseado y el calculado con la ecuación (3.14). El error de flujo, es la 

diferencia entre el flujo del imán y el calculado con la ecuación (3.13),        |  |. 
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Los errores entran a comparadores de histéresis con una banda (Bflux) para el flujo y 

(Btorque) para el par, sus salidas son 0 o 1. La salida de los comparador son  y φ para el 

comparador de par y flujo respectivamente.  

 

Figura 3. 9. Diagrama a bloques del control directo de par 

 

El voltaje que el inversor aplica al motor es función del sector donde se encuentra el rotor y 

el valor de  y φ. Se calcula por medio de tablas de conmutación que especifican él vector 

de voltaje a usar (de U1 a U6). Una vuelta completa del rotor se divide en 360º por lo que se 

tienen 6 sectores de 60º, como se muestra en la figura 3.10, la cual esta referenciada al 

sistema . La tabla 3.2 corresponde a la tabla de conmutación. Si se supone que el eje del 

rotor se encuentra en el sector 1, y si la salida del comparador es φ=1 y τ=1, el vector de 

voltaje que se aplica es U2, pero si el torque fuera τ=0, el vector a aplicar es U6. De la 

misma manera se explica para los otros casos. 
 

Tabla 3.2. Tabla de conmutación para el inversor 

 τ θ (Sector) 

  θ(1) θ(2) θ(3) θ(4) θ(5) θ(6) 
1 1 U2 U3 U4 U5 U6 U1 

 0 U6 U1 U2 U3 U4 U5 

0 1 U3 U4 U5 U6 U1 U2 

 0 U5 U6 U1 U2 U3 U4 

 

El inversor trifásico, para motores, normalmente se realiza con seis transistores IGBT’s, 

alimentados con una fuente de voltaje de CD que se convierte a un voltaje trifásico. Consta 

de 3 ramas y cada rama tiene 2 transistores, como se muestra en la figura 3.11. En una 

rama, cuando el transistor de la parte superior se enciende el de abajo está apagado y se 

pone como 1, cuando el de abajo esta encendido el de la parte superior se apaga y se pone 
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como 0. Como se tienen 3 posibilidades de encendido se tienen 8 combinaciones diferentes, 

a cada una de ellas se le llama vector, de éstas solo 6 tienen una diferencia de potencial en 

el motor diferente de cero volts. Cuando todos los transistores de la parte superior están 

encendidos y los de abajo están apagados la diferencia de potencial aplicada a las fases del 

motor son cero, lo mismo sucede cuando se encienden todos los transistores de abajo.  

 

Figura 3. 10. Gráfica de Vs en el eje de referencia αβ 

 

 

Figura 3. 11. Puente de IGBT`s del inversor 

 

Cuando a los voltajes del inversor se le aplica la transformada de Clarke y se grafican en 

los ejes de referencia , se muestran como vectores de la figura 3.10, entre paréntesis se 

pone el estado de cada uno de los transistores. Para el inversor trifásico de la figura 3.11 la 
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rama uno es la que está a la izquierda, la rama 2 la de en medio y la rama 3 la de la derecha. 

Para el vector U3, entre paréntesis se marca el estado del transistor de la parte superior de 

cada rama del puente, en este caso es (010), lo que indica que el transistor de la rama uno y 

3 están apagados y el de la rama 2 esta encendido. En motores trifásicos el voltaje del bus 

de CD normalmente es de 180 V, 360 V o 440 V. Las salidas se toman en las uniones de las 

ramas como se muestra en la figura 3.11. En la tabla 3.3 se muestra el voltaje de cada fase 

para cada vector, así como el voltaje en los ejes    [40]. Para el vector U1, los voltajes de 

la fase a, b y c son 2VDC/3, -VDC/3 y -VDC/3 respectivamente, mientras que los voltajes en 

el eje    son 2VDC/3 y 0V. 

 
Tabla 3.3. Voltajes de salida del inversor para cada vector 

Vector Va Vb Vc V V 

U0 0 0 0 0 0 

U1       ⁄        ⁄        ⁄        ⁄    

U2      ⁄       ⁄         ⁄       ⁄      √ ⁄  

U3       ⁄        ⁄        ⁄        ⁄      √ ⁄  

U4        ⁄       ⁄       ⁄         ⁄    

U5       ⁄        ⁄        ⁄        ⁄       √ ⁄  

U6      ⁄         ⁄       ⁄       ⁄       √ ⁄  

U7 0 0 0 0 0 

 

Si se generan cada segundo los vectores de U1 a U6 se tiene la forma de onda de la figura 

3.12(a), que corresponde a una voltaje trifásico discreto, esto se puede ver ya que el voltaje 

de la fase a esta adelantado 120º al voltaje de la fase b y 240º al voltaje de la fase c. Si a 

estos voltajes se le aplica la transformada de Clarke y se gráfica, el voltaje en alfa vs el 

voltaje en beta, se obtiene la figura 3.12(b). Como se puede ver, los voltajes forman un 

hexágono y cada esquina del mismo corresponde al vector U1 al U6. El voltaje de bus es de 

180 V por lo vual el voltaje de pico es de 120 V. 

 

  
(a) (b) 

Figura 3. 12. (a)Gráfica de los voltajes de los vectores en tiempo. (b) Gráfica de los vectores en alfa beta 
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Una vez que se le aplica el voltaje al motor, se miden las corrientes de las fases a y b (por 

ser un sistema balanceado no se requiere medir la corriente en la fase c). Se le aplica la 

transformada de Clarke, con las ecuaciones (3.13) y (3.14) se estiman el flujo y el par. 

Finalmente con base en el par y flujo deseados se genera el nuevo vector a aplicar y con 

ello se cierra el lazo de control. 

 

3.5 Simulación del control directo de par 
 

La simulación del control DTC se hizo en Simnon y en Matlab/Simulink. Se realizó una 

búsqueda en la red y no se encontrón nada reportado sobre la simulación de este 

controlador en Simnon, en Matlab existen varios trabajos. 

 

Simnon simula sistemas de tiempo continuo, tiempo discreto y combinado. Se puede 

definir macros para indicar el tipo de simulación a realizar y las variables a graficar. 

Cuando se define un sistema en varios archivos se usa uno de interconexión para 

especificar el flujo de datos entre ellos. Todos los archivos tienen extensión .T, por lo que 

para diferencia su tipo usa un encabezado, los archivos de tiempo continuo usan 

CONTINUOUS, los de tiempo discreto DISCRETE, CONNECTING para los de 

interconexión y MACRO para los macros. 

 

En la implementación del control DTC se usó un archivo de tiempo continuo para definir el 

modelo del motor, para el controlador DTC se usó un archivo de tiempo discreto. Simnon 

usa una representación en variables de estado, por lo cual el modelo del motor se tuvo que 

poner en esta forma, al igual que como se hizo en el control FOC. El controlador PI 

también se hizo en variables de estado de tiempo discreto. Se usaron 4 archivos para 

simular el DTC, los cuales se muestran en el apéndice B, estos son: 

 

 MotPMSM.T. Este archivo implementa el modelo del motor. Recibe como entrada el 

voltaje de cada fase (va, vb y vc) y da como salida las corrientes de cada fase (ia, 

ib e ic) y la velocidad en rpm (wrpm). En esta parte también se define el par de carga 

(TL). 

 ContDTCk.T. En este archivo se definen los bloques que conforman el control DTC. 

Recibe como entrada las corrientes de fase y la velocidad y envía la el voltaje de cada 

fase. También en esta parte se define la velocidad deseada (Wdesk). Para distinguir las 

variables de este archivo al final se usa la letra k. 

 Conexion.T. En este archivo se define la conexiones de las señales que van a cada 

uno de los archivos que conforman el modelo más el control, que son los voltajes 

(Vakk, Vbkk y Vckk), las corrientes (iakk, ibkk, e ickk) y la velocidad 

(wrpmkk). Se usa al final una doble k para distinguirlas. La forma en cómo se deben 

declarar, es en la parte derecha de la igualdad se pone de que archivo viene la variable y 

en la parte izquierda a donde va. Por ejemplo, la instrucción 
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Vakk[ModPMSM]=Vakk[ContDTCk] indica que el voltaje Vakk del archivo 

ContDTCk.T va hacia la variable con el mismo nombre en el archivo ModPMSM.T. 

 MacDTC.T. Para facilitar la simulación y la gráfica de las señales se hizo esta macro, el 

cual es el que se ejecuta de la línea de comandos en Simnon. 

En la figura 3.13 se muestra una representación gráfica de los bloques que se usaron para 

definir el controlador DTC en Simnon. Cada módulo tiene el nombre de las variables en las 

entradas y las salidas, el cual corresponde al que está definido dentro del archivo. Se usan 

líneas punteadas para delimitar los módulos que están en cada archivo, las líneas de colores 

representan el flujo de señales de y hacia dónde van. 

 

 

Figura 3. 13. Diagrama a bloques conceptual de la implementación DTC en Simnon 

 

El principal problema que se tuvo para implementar el control DTC fue que Simnon no 

tiene forma de definir tablas, solo la función IF ELSE, así como funciones booleanas. Por 

tal motivo se tuvo que emplear ambas en conjunto para que se pudiera realizar la tabla de 

los vectores. Lo mismo sucedió para definir los voltajes del inversor. Para la histéresis se 

usaron el estado actual y anterior con el fin de que se pudiera tener memoria y realizar esta 

función. 

 

El controlador PI se hizo con una variable de estado de tiempo discreto, las cuales guardan 

el valor anterior. Para hacer este controlador se necesita calcular la integral del error, que es 
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el área bajo la curva, y se hizo con sumas de Riemann. Para el área la variable actual es 

intwk y la de tiempo anterior intwka. Las ganancias del mismo se sintonizaron por el 

método de respuesta en frecuencia, para lo cual se obtuvo un modelo linealizado del motor, 

despreciando la componente de secuencia cero. Se definió un margen de fase de 60º y una 

frecuencia de corte 2 Hz, partiendo de estos valores se ajustó hasta que su tuvieron 

resultados estables. Con estas consideraciones las ganancias proporcional e integral usadas 

fueron kp=0.00055 y ki=0.1, en el programa estas variables son (kpw y kiw). Para evitar 

que se desbordara la señal de control, se implementó una saturación de + 1.5, se usó este 

valor ya que el par máximo que genera el motor es de 1.25 Nm. 

 

Una vez que se hizo funcionar el controlador sin errores, se observó que es necesario usar 

un tiempo de muestreo menor a 90 s y el mejor resultado se obtuvo cuando este fue de 10 

s. Cuanto el tiempo de muestreo es muy grande no converge la simulación. El ancho de la 

banda de histéresis para el flujo (Bflux) y para el par (Btorque) fue el mismo de 0.001, 

aunque se observó que cuando ésta fue menor a 0.01 el control DTC trabajaba sin 

problemas. Si era mayor a este valor ya no seguía la velocidad deseada y se volvía 

inestable. Se exportaron los datos y se hizo un programa en Matlab para realizar las 

gráficas, ya que las gráficas Simnon no tienen buena calidad para generar un reporte. La 

condición inicial del flujo se consideró que el rotor se encontraba en el sector 1. El par de 

carga usado fue de 0.1 Nm. 

 

En la figura 3.14(a) se muestra la gráfica de velocidad deseada (Wref) y la respuesta de la 

velocidad obtenida con el control DTC (W), la velocidad deseada es de +600 rpm y el valor 

promedio de la velocidad obtenida se mantiene en ese rango, sin embargo tiene oscilaciones 

de +20 rpm, con lo cual se tiene un error máximo de +3.3%. En la figura 3.14 (b) se 

muestra la gráfica de los voltajes de fase, como se discutió en la parte del inversor estos son 

discretos, si se gráfica todo el tiempo no se alcanzan a apreciar las diferencias, por tal 

motivo se acotó el rango de tiempo de 1.999 s a 2 s, con lo cual se observan los tres voltajes 

discretos, que es lo que se espera del sistema.  

 

 
 

(a) (b) 

Figura 3. 14. (a) Velocidad de referencia y simulada. (b) Voltajes de las fases a, b y c 

 

Los voltajes en dq no se incluyeron porque son muy ruidosos, en su lugar se puso la gráfica 

de los voltajes en    los cuales están en la figura 3.15(a). Como se puede ver se forman el 
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hexágono que se describió en la parte del inversor, se trabajó con un voltaje de bus de 180 

V. En la figura 3.15(b) se muestra la gráfica de las corrientes en   , la corriente en d oscila 

alrededor de 0 A, igual que en el control FOC y la corriente en q oscila alrededor de 2.5 A. 

Esto cambió cuando la velocidad deseada es -600 rpm. 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 3. 15. (a) Voltajes en alfa beta. (b) Corriente en d y q 

 

3.5.1 Simulación en Matlab del control directo de par 
 

También se realizó la simulación del control directo de par (DTC) en Matlab/Simulink. Se 

usó la versión 7.1 de Matlab. En la figura 3.16 se muestra el diagrama en Simulink con la 

implementación del modelo del motor así como del control DTC. Los voltajes y flujos se 

trabajaron en el marco de referencia   . El modelo del motor fue el mismo que se usó en el 

control FOC con la modificación que el voltaje de entrada es V y V, dentro de este 

módulo se hace la conversión a   , que son los que requiere el modelo del motor. Se probó 

con un par de carga constante TL=0.1 Nm. El tiempo de muestreo usado fue de 10 s y un 

tiempo de simulación de 2 s.  

 

La velocidad deseada es de +600 rpm y la respuesta obtenida se muestra en la figura 

3.17(a), al inicio se tiene un sobretiro de 80 rpm y de ahí se estabiliza en la velocidad 

deseada. Cuando ésta cambia de 600 rpm a -600 rpm, se tiene un sobre tiro de 240 rpm y 

también se estabiliza en la velocidad de referencia. Finalmente cuando se cambia a +600 

rpm se tiene el mismo sobretiro y una vez que alcanza el valor deseado se tienen 

oscilaciones de +12 rpm. En la figura 3.17(b) se muestran los voltajes en el marco de 

referencia   , en el rango de 1.9995 s a 2 s, debido a que si se grafican los 2 s de 

simulaciones no se aprecia nada. Se comprueba que los voltajes tienen un comportamiento 

discreto en tiempo y amplitud. 

 

Cuando se gráfica el voltaje en alfa vs el voltaje en beta, se tiene el hexágono como se 

muestra en la figura 3.18(a), como el voltaje de bus es de 180 V, el voltaje del vector U0 es 

de 120 V en alfa y 0 V en beta. En la figura 3.18(b) se muestran las corrientes en dq, como 

se puede ver, mantienen un valor promedio estable que garantiza las velocidades deseadas, 

sin embargo por la propia naturaleza de este controlador mantienen una oscilación 
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alrededor del valor promedio deseado, que es de -0.5 A para la corriente en d y 1.5 A para 

la corriente en q, cuando la velocidad deseada es de 600 rpm. 

 

 

Figura 3. 16. Modelo del motor y control DTC en Matlab/Simulink 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 3. 17. (a) Velocidad de referencia y simulada en rpm. (b) Voltajes en alfa beta 
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(a) (b) 

Figura 3. 18. (a) Voltajes en alfa beta. (b) Corriente en d y q 

 

3.6 Control por pasividad 
 

La pasividad es una metodología en la cual se define un controlador cuyo principal objetivo 

es mantener la respuesta en lazo cerrado en forma pasiva, es decir que disipe energía. La 

propuesta de control usa la retroalimentación de la salida pasiva del error. Es un 

controlador lineal para un sistema no lineal, el cual se basa en el almacenamiento total de la 

energía del sistema para después disiparla mediante la retroalimentación de la salida pasiva, 

que hace perder energía al sistema y con ello consigue regular las variables físicas del 

motor a los valores de referencia deseados. La técnica aplicada se encuentra documentada 

en [4,29,37,38,39]. 

 

En el capítulo 2 se obtuvo el modelo linealizado del motor, el cual se muestra en la 

ecuación (3.15) A partir de este modelo se obtiene el controlador mediante pasividad. 
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El del modelo de la ecuación (3.15), hay que ponerla en su forma pasiva que es la ecuación 

(3.16), donde la matriz   debe ser definida positiva,   ( )    ( ) y   ( )   . 

 

  ̇   ( )          (3.16) 

 

Agrupando los términos la ecuación pasiva queda como se muestra en la ecuación (3.17), 

por inspección se puede comprobar que cumple con las propiedades de pasividad, donde la 

matriz  ,   y   son de 3x3 y la matriz   es de    . Las variables de estado son    
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(3.17) 

 

3.7 Diseño del controlador por pasividad 
 

Para hallar el controlador se propone una función de energía  (  ) que es una función 

candidata de Lyapunov dependiente de las variables de estado, por lo cual debe ser definida 

positiva y es la ecuación (3.18). 

 (  )  
 

 
  
     

(3.18) 

 

De acuerdo a la teoría de estabilidad de Lyapunov, para que el sistema sea estable la 

derivad de la función de energía debe ser definida negativa. La derivada de  (  ) esta 

dada por: 

 ̇(  )  
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(3.19) 

 

Sustituyendo la ecuación (3.17) en (3.19) y agrupando los términos se obtiene la ecuación 

(3.20). 

 ̇(  )    
       

       
         

       
     (3.20) 

 

Sea      
    con     y reagrupando los términos se obtiene la ecuación (3.21). 

Donde       ̃, con      y  ̃       
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 ̇(  )     
       

           
 [   ̃]   (3.21) 

 

Para que  ̇(  ) sea definida negativa [   ̃]   . Si todo el tiempo se cumple con ésta 

condición  ̇(  )    y con ello se demuestra la estabilidad del controlador. Para encontrar 

la ley de control se parte del hecho que      
   , sustituyendo cada uno de los 

términos se tiene el controlador de la ecuación (3.22). 
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(3.22) 

 

La señal de control completa está dada por: 

         ̅  
         ̅  

(3.23) 

 

Donde los términos  ̅  y  ̅  se conocen como feed forward y son los valores en estado 

estable. Este controlador funciona bien si no se tienen perturbaciones externas, que no es el 

caso. En este sistema la perturbación es el par de carga por lo cual se necesita tener una 

medición de este parámetro y/o estimarlo, en este caso se va a realizar el observador. 

 

3.7.1 Observador del par de carga 
 

De las ecuaciones del controlador se observa que la ecuación de control es únicamente 

algebraica, por lo que es necesario el tener una estimación de las perturbaciones externas, 

como son el par de carga (  ) y la fricción del motor ( ). Por lo cual se usa la ecuación 

(3.24) que toma todas las variables involucradas en la parte mecánica del mismo.  Si se 

supone que el par de carga es constante su derivada es cero. 

 

   
  

 
   

  
      

 

 
   

  

 
   

   
  

   

 

(3.24) 

 

Sea  ̂  el par de carga estimado el cual se va a obtener con un observador de orden 

reducido. La ecuación diferencial de éste es la (3.25), donde  es el factor de corrección y 

ganancia del observador. 
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Despejando    de la ecuación (3.24) se tiene 

   
  

 
          

 

 

   
  

 

 

(3.26) 

Al sustituirlo en la ecuación del observador se llega a la ecuación 
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(3.27) 

 

Reagrupando términos 
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Sea     ̂      ⁄ , donde  es la ganancia del observado. La ecuación diferencial 

queda como: 
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Por lo tanto:  

 ̂     
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(3.30) 

 

Cuando se obtuvo el modelo linealizado del motor en el capítulo 2 se hizo la consideración 

que el par de carga era cero. Sin embargo, para que el control sea robusto ante 

perturbaciones, es necesario incluirlo y para ello se va a utilizar el par de carga estimado. 

Con esta consideración y teniendo en cuenta que   ̅   , se recalculan los puntos de 

equilibrio del modelo del sistema dado en la ecuación (3.31), y con ello se obtienen los 

nuevos puntos de equilibrio. 
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(3.31) 

 

Los puntos de equilibro tomando en cuenta el par de carga son los de la ecuación (3.32), 

donde la barra indican que son los valores deseados. 

  ̅    

  ̅  
 

     
 ̂  

 ̅         ̅ 

 ̅           ̅ 

 

 

(3.32) 

De las ecuaciones resultantes se observa que en función de la velocidad deseada se tiene el 

punto de equilibrio y la corriente   ̅ depende completamente del par de carga observado. 
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Como se ve no se tiene forma de estimar el efecto de la fricción, por tal motivo se va a 

incluir su efecto en el cálculo de   ̅ y el valor a usar va a serla ecuación (3.33). 

 

  ̅  
 

     
( ̂     ) 

 

(3.33) 

 

En la figura 3.19 se muestra el diagrama a bloques del control por pasividad que se calculó. 

Como se puede ver se observan los puntos de equilibrio así como el observado de par de 

carga en el lazo de control. El inversor es realizado con la transformada de Clarke y Park. 

 

3.8 Simulación del control por pasividad 
 

Se realizó el modelo del motor y el control del motor por pasividad en Simnon, el código 

del programa se muestra en el apéndice C. Se usó un solo archivo, de tiempo continuo, para 

probar el controlador y se le llamó PMSMLin3.T, el macro para ejecutarlo es el 

MacPas3.T. Las variables de estado para el modelo del motor fueron las mismas que en 

los ejemplos anteriores. La velocidad deseada es wrefc y la respuesta de esta variable es 

wrpm. Los puntos de equilibrio son idb, iqb, udb, y uqb, que están definidos en la 

ecuación (3.32). Se usó tiempos discretos para la simulación con un paso de 100 s. 

 

 

Figura 3. 19. Diagrama a bloques del control por pasividad 

 

En la figura 3.20(a) se muestra la velocidad deseada, que es la misma que se ha venido 

simulando y la respuesta. Como se puede ver tiene un sobretiro de 17 rpm y el tiempo de 
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establecimiento es de 10 ms. Sin embargo no llega a la velocidad deseada, esta se estabiliza 

en 588 rpm teniendo un error de 2%. Cuando la velocidad es negativa se tiene un erro de 1 

rpm con un sobre tiro de 45 rpm. En la figura 3.20(b) se muestran los voltajes trifásicos, 

que son ondas sinusoidales con voltajes de pico de 10 V. 

 
 

(a) (b) 

Figura 3. 20. (a) Velocidad deseada y simulada. (b) Voltajes de fase 

 

En la figura 3.21(a) se muestra el voltaje en Vd y Vq. Cuando la velocidad es positiva el 

voltaje Vd es de -2 V con voltaje mínimo de -20 V, para Vq el voltaje máximo es de 50 V y 

en estado estable de 9 V. Cuando la velocidad es negativa, el voltaje promedio de Vd es de 

0 V con un voltaje máximo de 15 V, para Vq el voltaje mínimo es de -50 V y su valor 

promedio de -8 V. En la figura 3.21(b) se muestra la gráfica de las corrientes en d y q, para 

la corriente en d la mayor parte del tiempo está en 0 A, con excepción de los puntos en 

donde hay transiciones. Para la corriente en q cuando la velocidad es positiva la corriente es 

de 2.8 A y -0.5 A cuando es negativa. 

  
(a) (b) 

Figura 3. 21. (a) Voltajes Vd y Vq. (b) Corrientes en d y q 

 

3.9 Comparación de los controladores 
 

Para tener una medida cualitativa y cuantitativa del rendimiento de cada uno de los tres 

controladores descritos en este capítulo, se hizo una gráfica de la respuesta de éstos en una 

misma gráfica, la cual se muestra en la figura 3.22. La velocidad obtenida con el control de 
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campo orientado se le llama WFoc, la del control directo de par WDtc, la del control por 

pasividad WPas y la velocidad de referencia Wref, que están graficadas con líneas 

continuas y punteadas. Todas las simulaciones fueron hechas con Simnon. Como se 

observa la que tiene un mayor sobre tiro y oscilaciones es el control DTC, el que tiene más 

error en estado estable es el de Pasividad. 

 

En la figura 3.23(a) y (b) se muestra un acercamiento de la respuesta de la velocidad 

positiva y negativa, como se puede ver los controles que responde más rápido son el DTC y 

el de pasividad, el que tiende asintóticamente hacia el valor deseado es el FOC. El 

controlador DTC no mantiene un valor estable. 

 

 

Figura 3. 22. Respuesta de la velocidad de los 3 controladores 

 

  

(a) (b) 

Figura 3. 23. (a) Acercamiento de la respuesta de la velocidad en 600 rpm. (b) Acercamiento de la 

velocidad en -600 rpm 

 

Para tener una evaluación cuantitativa del rendimiento de cada uno de los controladores, es 

aceptado en la práctica la norma L2, la cual mide el error cuadrático medio del error de la 

variable, en este caso la velocidad [45]. La ecuación (3.34) define la norma L2, donde 

          es el error de velocidad que es la resta entre la velocidad deseada y la 
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velocidad real, t el tiempo final y t0 el tiempo inicial. El valor más pequeño de esta norma 

es el que tiene mejor desempeño. 

 

   √
 

    
∫ ‖ ‖   
 

  

 

 

(3.34) 

 

Para este caso, el tiempo inicial es de t0=0 s, el tiempo final t=2 s, el incremento de tiempo 

para cada controlador es distinto, ya que se usaron diferentes tiempos de integración, para 

el control FOC y el de Pasividad se usó100 s, para el DTC 5 s. En la tabla 3.4 se 

muestran los resultados del algoritmo de la norma L2, el que es mejor es el control de 

pasividad, después el de campo orientado y el de menor desempeño es el DTC. 

 
Tabla 3.4. Resultados de la Norma L2 

Controlador L2 h 

Campo Orientado (FOC) 70.0239 100 s 

Directo de par (DTC) 102.3675 5 s 

Pasividad (PAS) 53.2986 100 s 
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Capítulo 4. Diseño y Construcción 
de la Plataforma Experimental 

 

 

Independientemente de la técnica de control que se use pare controlar a los MSIP, es 

necesario alimentarlo con un inversor, una fuente de voltaje, un controlador, medir las 

corrientes, voltajes y posición del rotor. Existen varias formas de realizar todos estos 

módulos, la fuente de voltaje puede ser con una fuente lineal o si se necesita un alto voltaje 

se rectifica directamente la línea. Estos módulos se pueden hacer en forma discreta o 

integrada. Como el control de motores es un área de aplicación con cada vez mayor 

demanda, la firma Texas Instruments (TI) tiene en el mercado un kits para este tipo de 

aplicaciones, uno de los cuales se usó en este trabajo. En las siguientes secciones se 

describe con más detalle cada uno de los bloques del controlador y el sistema empleado, así 

como el sistema de medición para la captura de las variables del sistema controlador, motor 

y electrodinamómetro. 

 

4.1 Introducción 
 

En la figura 4.1 se muestra el diagrama a bloques del hardware necesario para poder hacer 

control de motores y en particular de los de imanes permanentes. Los bloques que 

componen a este controlador son: 

 

 

Figura 4. 1. Diagrama a bloques del control para un motor MSIP 
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 Fuente trifásica. Es la que suministra el alto voltaje. Normalmente se manejan voltajes 

por fase de 120 Vrms o 220 Vrms. También se pueden usar monofásicos. 

 

 Rectificador. Transforma el voltaje sinusoidal de corriente alterna (AC) de la fuente 

trifásica en una de corriente directa (CD), para un voltaje monofásico de 120 Vrms se 

obtiene un voltaje de 180 V de CD, y para un rectificador trifásico con voltajes de línea 

de 220 Vrms el voltaje de su salida es de 300 V de CD. Normalmente se implementan 

con base en diodos rectificadores, pero existen trabajos que usan transistores para tener 

un mejor control del factor de potencia. Al voltaje de salida de este módulo 

normalmente se le conoce como bus de CD. 

 

 Inversor. El inversor convierte el voltaje de CD en CA que es el que requiere el motor. 

Este bloque se implementa con transistores BJT, MOSFET`s e IGBT`s. Su conmutación 

es controlada por el controlador. Es un puente formado por tres ramas como el que se 

muestra en la figura 3.11. Como se puede ver si ambos transistores, de cada rama, 

conducen al mismo tiempo se hace un corto; por tal motivo cuando el transistor de 

arriba esta encendido, y se quiere apagar para encender el de abajo, es necesario que se 

apague completamente este transistor antes de encender el otro. El circuito que realiza 

este trabajo se le llama generador de tiempos muertos, se puede hacer en forma discreta 

o algunos controladores ya tiene incorporada esta función en su hardware. La 

modulación que se usa en el inversor puede ser sinusoidal directa, o Modulación 

Vectorial Espacial (SVM por sus siglas en inglés) si se necesita un inversor lineal, para 

el control directo de par solo se conmutan directamente los transistores y este módulo es 

más simple. 

 

 Sensores. Para conocer el estado del motor se requieren de sensores para realizar este 

trabajo. La medición de los voltajes de fase y en el bus de CD, se hace con divisores de 

voltaje para disminuirlo a un nivel seguro. Se necesita sensores de corriente para medir 

cuanto demanda el motor, pueden ser Resistivos o de efecto Hall. También es necesario 

usar encoder o resolvers para medir la posición del rotor del motor y con ella la 

velocidad. 

 

 Control. Es el encargado de configurar al inversor para que genere los voltajes 

necesarios para que se active el motor y con ello se consiga la velocidad o par deseados. 

Normalmente se realiza con una computadora, un controlador digital de señales (DSC), 

o un arreglo de compuertas programables en campo (FPGA). Todos estos dispositivos 

deberán tener un convertidor analógico digital (ADC) con las que lee el voltaje de 

salida de los sensores, y una interfaz para el encoder o el resolver. Otra alternativa es 

usar a nivel de investigación es el “Hardware in de loop”, al cual se le puede cargar el 

controlador realizado en Matlab/Simulink, lo que facilita mucho el probar rápidamente 

el controlador. 

 

Cada uno de estos módulos se puede realizar en forma discreta o comprar por separado, en 

función de los requerimientos que se tengan. Para aplicaciones de baja potencia, la firma TI 

vende un kit de desarrollo con todos los módulos requeridos para realizar control de 

motores. El controlador está hecho con base en un DSC que se inserta directamente en el 
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kit, con lo cual se tiene la solución completa para realizar control de MSIP, brushless o de 

CD. El número de parte del kit es TMDSHVMTRPFCKIT que se explicará en la siguiente 

sección. 

 

4.2. Kit TMDSHVMTRPFCKIT para el control de motores 
 

El kit de alto voltaje para el control de motores y corrección de factor de potencia 

TMDSHVMTRPFCKIT, permite aprender y experimentar el control digital de motores 

[46]. Sus principales características son: Voltaje de entrada máximo de 350 V de CD; carga 

máxima de 1 kW a 1.5 kW; entrada para encoders en cuadratura (QEP) y sensores de 

posición de efecto Hall (CAP); Bus de comunicaciones CAN (acrónimo del inglés 

Controller Area Network) aislado para la interconexión de y hacia otros dispositivos; 

Interfaz JTAG (acrónimo para Joint Test Action Group) para conexión entre la 

computadora y el kit, con el cual se le cargan los programas y/o se pueden monitorear las 

diferentes variables del controlador; zócalo para la conexión del controlador digital de 

señales TMS320F28335 y TMS320F28035; tiene el hardware requerido para trabajar con 

motores de CD, Brushless y MSIP; Inversos trifásico y medición de voltaje de bus, de línea 

y corrientes. En la figura 4.2 se muestra una fotografía del kit 

 

 

Figura 4. 2. Diagrama a bloques del control para un motor MSIP 

 

En la figura 4.3 se muestra el diagrama a bloques del TMDSHVMTRPFCKIT, como se 

puede ver, el voltaje de entrada es de una fuente de CA de 85-132 VCA o 170-250 VCA. 

Éste voltaje entra al rectificador el cual genera el voltaje de bus de CD y se filtra con un 

banco de capacitores. El inversor está hecho con el circuito integrado (CI)  PS21765 de la 

firma Powerex, que internamente tiene los 6 transistores IGBT’s. La medición de corriente 

se hace con sensores de tipo resistivo, se mide las corrientes de las fases a, b y la corriente 

total. Tiene un conector donde se inserta el controlador digital de señales TMS320F28335, 

el cual genera las señales de PWM que controlan al inversor, realiza la medición de 

corrientes y voltajes y ejecuta el algoritmo de control. 

 

http://www.pwrx.com/pwrx/docs/ps21765.pdf
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En la figura 4.4 se muestra una fotografía con la vista superior del TMDSHVMTRPFCKIT. 

En ella se observan la entrada de CA, las terminales para la conexión del motor, la salida de 

voltaje del rectificador, la entrada del voltaje del bus, la entrada del conector USB aislado. 

En las siguientes secciones se explica en forma más detallada cada uno de los módulos del 

kit de alto voltaje. Para más información sobre todo el sistema consultar las siguientes 

referencias [46, 47, 48, 49]. 

 

 

Figura 4. 3. Diagrama a bloques del kit de control de motores TMDSHVMTRPFCKIT 

 

 

Figura 4. 4. Fotografía con una vista superior del kit para el control de motores 
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4.2.1 Controlador Digital de Señales TMS320F28335 
 

La familia de controladores digitales de señales C2000 MCUs de Texas Instruments es de 

32 bits, posen funciones de procesamiento digital de señales (DSP) y periféricos que 

facilitan las aplicaciones de control de tiempo real, tales como control de motores, fuentes 

de potencia digitales, energías renovables y solares, radar, etc. El núcleo del C2000 MCUs 

está basado en el DSP de 32 bits TMS320C28x, posee multiplicadores de un solo ciclo de 

32x32 bits, e instrucciones atómicas con tiempo de ejecución de un solo ciclo. Es líder en la 

industria de generadores de PWM, así como convertidores ADC con características 

especiales. Además poseen una arquitectura única que permite diseñar sistemas de control 

más rápido y seguro [50]. 

 

El uso del C2000 MCUs facilita y acelera el diseño ya que incluye una vasta colección de 

librerías de software, diseñadas ex profeso en los dispositivos y la aplicación, que facilitan 

iniciar el desarrollo de soluciones de software y hardware. Todos los dispositivos se 

agrupan en 3 familias que son: el Piccolo
TM

, Delfino
TM

 y el F28M3x, cada una está pensada 

para diferentes aplicaciones. El Piccolo
TM

 es para aplicaciones donde el costo es sensible; 

La familia Delfino es la de mayor rendimiento y es el líder en la industria, ya que puede 

trabajar hasta 300MHz con convertidores ADC de alta velocidad; La familia F28M3x 

combina en un solo empaque  un controlador ARM® Cortex™-M3 con un C28x y es la 

más cara. 

 

El MCU TMS320F28335 pertenece a la familia Delfino
TM

. Posee una unidad de punto 

flotante, velocidad máxima de 150MHz, 512kB de memoria Flash, 68kB de RAM, 18 

canales de PWM, 2 entradas para encoder en cuadratura, 16 temporizadores, 16 canales de 

entradas analógicos con tiempo de conversión de 80ns y con empaque de 179 terminales. 

En la figura 4.5 se muestra un diagrama a bloques de este MCU [51]. De aquí en adelante 

se hará referencia a él como F28335. 

 

Por su arquitectura de DSP, el F28335, es capaz de ejecutar seis instrucciones básicas en 

una sola operación, en un solo ciclo de máquina. Internamente se divide en los siguientes 

bloques: sistema de bus interno, unidad central de procesamiento (CPU), secciones de 

memoria interna, control de periféricos, canales de comunicación, control de acceso a 

menoría (DMA), unidad de manejo de interrupciones (PIE), unidad de timer y emulación 

en tiempo real. 

 

El DSC es capaz de leer al menos dos operandos de la memoria y transferirlo al CPU en un 

ciclo de máquina, por lo cual tiene dos buses independientes, estos son el bus de programa 

y el de datos. Tiene una arquitectura de tipo Harvard modificado, de tal manera que puede 

ejecutar código desde la RAM. Posee un bus de registros que le permite intercambiar datos 

en forma rápida. Cuenta con un bus de acceso directo a memoria (DMA) desde el cual 

intercambia información entre los diferentes periféricos. 

 

El CPU puede ejecutar código compacto, de tal manera que muchas operaciones las hace en 

un ciclo con codificación en C. Posee el hardware necesario para hacer operaciones de 
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punto fijo de 32 bits, así como de punto flotante con formato IEEE-754. A través de la 

interfaz JTAG hay intercambio de información entre el DSC y una computadora, de tal 

manera que se pueden cambiar y modificar los registros sin ningún retraso. 

 

 

Figura 4. 5. Diagrama a bloques del TMS320F28335 

 

El control DMA realiza la transferencia de datos entre diferentes fuentes y destinos sin la 

intervención del CPU. Mejora las capacidades del sistema ya que no le quita tiempo de 

procesamiento al CPU. Posee 6 canales de DMA entre los canales de PWM, los buffer de 

comunicaciones, las interrupciones, los temporizadores, los módulos de PWM y el 

software. 

 

La memoria del F28335 está dividida en memoria de programa y de datos. La capacidad de 

memoria RAM es de 34kx16 y se divide en 10 áreas llamadas M0, M1 y L0 a L7. Los 

periféricos están mapeados en memoria (PF0, PF1 y PF2). La capacidad de memoria flash 

es de 256k x 16. También posee memoria ROM con la cual se puede ejecutar el programa 

desde diferentes interfaces, o tiene tablas de funciones trigonométricas. 

 

El manejador de interrupciones (PIE) permite manipular 16 líneas de interrupción de las 

cuales dos son no enmascarables. En total pude manejar hasta 96 fuentes de interrupciones, 

en las que están mapeados los diferentes periféricos del dispositivo, temporizadores, 

convertidores etc. El mínimo tiempo de latencia de una interrupción es de 16 ciclos de 

reloj. 
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El F28335 posee tres temporizadores (timers) independientes de 32 bits, el 0 y el 1. El timer  

1 es usado por el BIOS de sistemas operativos de tiempo real. El temporizador 0 es de 

propósito general. Poseen un pre escalador de 16 bits con lo cual se generan una gran 

variedad de tiempos. Se activa una interrupción cuando los registros del temporizador 

llegan a cero.  

 

Cuenta con un convertidor analógico digital (ADC) de 12 bits el cual está multiplexado de 

tal manera que puede manejar hasta 16 canales de entrada con dos circuitos Muestreadores 

Retendedores (S/H). El rango de entrada es de 0 a 3V. La máxima velocidad de conversión 

es de 12.5 MSPS. El inicio de conversión puede ser activado por software. El convertidor 

está acoplado a los módulos de ancho de pulso enriquecidos  (ePWM ) o con las fuentes de 

interrupción, por medio de los canales de DMA. 

 

El F28335 posee seis módulos de ePWM. Cada módulo tiene un temporizador de 16 bits 

con los cuales se controlan los tiempos. Cada ePWM tiene dos salidas (A y B) las cuales 

pueden estar acopladas o ser independientes, en función de cómo se configuren. La salida 

de PWM puede trabajar con una frecuencia de hasta 2 MHz. Este módulo tiene un 

generador de tiempos muertos, que es útil para conmutar puentes con transistores en 

aplicaciones de potencia. En este módulo se tiene la opción de captura, con los que se 

puede llevar el control de tiempos y/o lectura de hasta 2 encoders (eQEP). 

 

Para su programación TI proporciona el ambiente de desarrollo Code Composer Studio 

(CCS) desde donde se puede programar y depurar todas las funciones del DSC. Éste se 

puede programar en C o en ensamblador. También proporciona librerías para configurar 

todos los recursos del DSC, para el control de motores se cuenta con la librería “Digital 

Motor Control” que proporciona las funciones necesarias para el control de motores de 

inducción, sin escobillas y los PMSM. Otra librería importante es la “IQmath”, que 

proporcionan funciones para hacer procesamiento de datos con punto fijo. 

 

A nivel de circuito integrado es muy difícil de manipular al F28335, ya que es de montaje 

superficial. Para simplificar el uso de todos los módulos C2000, TI ha sacado al mercado 

módulos llamados controlCARDs con la mayoría de controladores, el cual tiene montado 

algunos de los DSC de las diferentes familias. Provee una interfaz estándar con conector 

tipo DIM que permiten usarlos rápidamente y que se desarrollen prototipos alrededor de 

estos. La interfaz DIMM incluye entradas salida analógicas y JTAG, tiene un diseño 

robusto ya que se montan filtros en las entradas analógicas, plano de tierra y UART aislada. 

En la figura 4.6(a) se muestra el controlCARD para el modelo Delfino. 

 

Evaluar diferentes procesadores, con el fin de seleccionar el procesador adecuado para la 

aplicación adecuada, puede ser difícil. Comprar placas de evaluación de módulos 

específicos de cada dispositivo puede ser costoso. Con las plataforma de desarrollo  C2000 

controlCARDs, TI proporciona diferentes modelos de sus DSC para que el diseñador pueda 

evaluar múltiples C2000 MCU utilizando la misma placa de desarrollo. Para cambiar un 

controlCARD simplemente se desconecta y se inserta él un nuevo controlCARD, que son 

de tipo plug-in. Al separar el MCU y circuitos de soporte de la placa de desarrollo 

simplifican y reducen los costos de reemplazo. En la figura 4.6(b) se muestra el 

controlCARD montado en la tarjeta de evaluación. 
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(a) (b) 

Figura 4. 6. ControlCARD del MCU Delfino. (b) ControCARD Delfino montado en una tarjeta de 

evaluación 

 

Existen diferentes tarjetas de evaluación donde se puede conectar los controlCARD. Las 

hay desde las más simples, como la que se muestra en la figura 4.6(b), en la cual solo se 

tiene acceso a las terminales del dispositivo, hasta las más completas que en la misma se 

pueden probar diferentes funcionalidades. También TI vende kits de propósito específico 

para control de LED’s, motores, etc, los cuales tienen el conector estándar DIMM de 100 

terminales y se les conecta el controlCARD a usar. El kit de control de motores 

TMDSHVMTRPFCKIT tiene su conector DIMM y funciona con el controlCARD con 

DSC Piccolo o Delfino. En la figura 4.7 se muestra el diagrama de terminales del conector 

DIMM para el kit de control de motores para el DSC Delfino. En la tabla 4.1 se describen 

las terminales más importantes y que mide en cada una de ellas. Por ejemplo la entrada 

analógica A1 (llamada ADC-A1), es la terminal 59 del conector DIMM y en ella se tiene el 

voltaje del bus. 

 
Tabla 4.1 Terminales del conector DIMM y su función 

Nombre Descripción No, de terminal 

en el conector 

Recurso en el 

DSC 

Vfb-Bus Voltaje del bus 59 ADC-A1 

Vfb-U Voltaje de la fase A 13 ADC-B3 

Vfb-V Voltaje de la fase B 11 ADC-B2 

Vfb-W Voltaje de la fase C 9 ADC-B1 

Ifb-U Voltaje proporcional a la corriente 

de la fase A 

15 ADC-B4 

Ifb-V Voltaje proporcional a la corriente 

de la fase B 

19 ADC-B6 

Ifb-Ret Voltaje proporcional a la corriente 

total 

65 ADC-A4 

PWM-1H Señal de PWM que dispara a la 

rama alta de la fase A 

23 GPIO-00 

PWM-1L Señal de PWM que dispara a la 

rama baja de la fase A 

73 GPIO-01 

PWM-2H Señal de PWM que dispara a la 

rama alta de la fase B 

24 GPIO-02 

PWM-2L Señal de PWM que dispara a la 

rama baja de la fase B 

74 GPIO-03 

PWM-3H Señal de PWM que dispara a la 25 GPIO-04 
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rama alta de la fase C 

PWM-3L Señal de PWM que dispara a la 

rama baja de la fase C 

75 GPIO-05 

QEP1-A señal A del encoder 40 GPIO-20 

QEP1-B Señal B del encoder 90 GPIO-21 

QEP1-I Señal de Índex del encoder 91 GPIO-23 

DAC-PWM-1 Señal de salida analógica 1 28 GPIO-08 

DAC-PWM-2 Señal de salida analógica 2 29 GPIO-10 

DAC-PWM-3 Señal de salida analógica 3 30 GPIO-40 

DAC-PWM-4 Señal de salida analógica 4 80 GPIO-41 

 

Figura 4. 7. Diagrama de conexiones donde se monta el F28335 
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4.2.2. Inversor 
 

La parte del inversor del TMDSHVMTRPFCKIT está hecho con base en el módulo 

PS21765 Intellimod™ Module de la firma Powerex. El cual tiene integrados, en un solo 

empaque, los 6 transistores IGBT’s. Para que funcione la parte de control requiere de una 

sola fuente de alimentación de 15 V, se puede interconectar a un sistema con salidas 

digitales de control de 3.3 V o 5 V. Para la parte de potencia requiere la alimentación del 

bus de CD. Se tienen disponibles las salidas de tierra de cada rama del inversor, con el fin 

que se pueda medir la corriente de estas. Sus capacidades máximas son: 600 V de voltaje y 

20 A de corriente, con protección contra corto circuitos. 

 

En la figura 4.8 se muestra el diagrama a bloques del PS21765 [52]. Como se puede ver 

incluye los 6 transistores IGBT así como los módulos para acondicionar el disparo 

proporcionado por el controlador. Los transistores de la rama inferior del inversor tiene 

accesible el emisor para que se le conecte una resistencia de tipo shunt para convertir las 

variaciones de corriente en voltajes, en el sistema usan resistencias de 5 mΩ. Hay que 

ponerle un banco de capacitores para estabilizar el voltaje. 

 

Figura 4. 8. Diagrama a bloques del PS21765 

 

Dentro de la documentación del kit de alto voltaje, TI proporciona los diagramas 

esquemáticos. De estos de obtuvo la figura 4.9 que muestra la forma en que está conectado 

el inversor. El bloque que se encuentra a la izquierda corresponde a los voltajes de 



59 

 

alimentación de 15 V (15V0) y 3.3 V (3V3), así como las señales de disparo de PWM 

(PWM-1H a PWM-3L), que controlan la conmutación del PS21765. Cada entrada de 

disparo tiene conectado un filtro RC con frecuencia de corte de 37 MHz. Al bus de CD se 

le conectan un banco de 5 capacitores de 330 F (1.65 mF en total). El conector de lado 

derecho de la figura 4.9, marca de hacia dónde van las señales de control, las fase A, B y C 

(U, V y W). La medición de los voltajes de las fases se hace con divisores de voltaje 

resistivos, los que bajan éste a un nivel adecuado para que lo pueda medir el DSC (voltaje 

máximo de 3.3V). Para encontrar el factor de atenuación, en la ecuación (4.1) se le aplica la 

relación del divisor resistivo, de tal forma que cuando el voltaje de entrada es de 180 V, la 

salida del divisor de voltaje es 1.449 V 

 

     
      

(         )  
               

(4.1) 

 

 

Figura 4. 9. Diagrama esquemático de la conexión del PS21765 

 

El PS21765 se tiene conectado un ventilador integrado a su disipador de calor, con el cual 

se consigue que el inversor maneje su máxima potencia. Si se alimenta una carga que 

demande una potencia menor a 300 W no requiere que se conecte. Para potencias mayores 

hay que activarlo. 

 

4.2.3. Rectificador 
 

La alimentación para el inversor puede venir de una fuente externa o de un rectificador de 

voltaje. En caso de contar con una fuente de alto voltaje es la mejor alternativa, ya que tiene 

muy buen filtraje y bajo voltaje de rizo. Sin embargo es una opción costosa, la solución con 
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que viene provisto el kit de alto voltaje, es rectificar directamente el voltaje de la línea de 

CA. Si éste es de 120 Vrms el voltaje a la salida del rectificador es de 180 V de CD. 

 

En la figura 4.10 se muestra el diagrama esquemático del rectificador monofásico del 

TMDSHVMTRPFCKIT. Conceptualmente es un bloque con entrada del voltaje de línea y 

la salida el voltaje rectificado (DC+) que es el alto voltaje, y un voltaje atenuado (VACfb) 

que alimenta a un convertidor AC/DC cuya salida es de +15 V y +3.3 V, el cual se usa para 

alimentar al controlador, cuando no se cuenta con una fuente de voltaje externa. Como 

protección tiene un fusible y varistores. Cuenta con un rectificador monofásico con 

disipador de calor. El filtrado se hace con el banco de capacitores. 

 

 

Figura 4. 10. Diagrama esquemático del rectificador 

 

4.2.4. Sensores 
 

Para tener una medición completa de las variables que intervienen en el control de motor, 

se tiene que medir los voltajes y corrientes de fase, la posición del rotor y el voltaje del bus. 

La medición de los voltajes de línea y del voltaje de bus se describió en la sección del 

inversor, aquí se explicará el funcionamiento y caracterización de las otras partes. 

 

4.2.4.1 Medición de corriente 
 

En la figura 4.11 se muestra el diagrama esquemático de circuito que mide la corriente, el 

cual está hecho con base en el amplificador operacional OPA2350 de la firma TI. El 

OPA2350 funciona con una sola fuente de voltaje de 3.3 V, tiene 150 V de offset de salida 

y ancho de banda de 38 MHz. La conversión de corriente a voltaje se hace con resistores 

tipo shunt de 5 mΩ, el cual se conecta en las terminales de tierra de 2 de las ramas (U y V), 

la corriente de la rama W y de las 2 anteriores pasan por un shunt del mismo valor. Con 



61 

 

este arreglo se consigue tener una medición de todas las fases del inversor. Las variables de 

voltaje proporcional a la corriente son Ifb-U, Ifb-V e Ifb-Ret.  

 

Para analizar la respuesta del porcentaje de conversión de corriente a voltaje se puede hacer 

obteniendo la función de transferencia o mediante la simulación, se optó por esta última. En 

la figura 4.12 se muestra el diagrama esquemático editado en el programa Orcad, la 

entrada es una fuente de corriente constante de 1 A y se editó con los valores de los 

componentes usados en el kit de alto voltaje, y la etiqueta Vref es una fuente de voltaje de 

2.5 V. Para ver la repuesta se usó el análisis de barrido en corriente directa (DC sweep), 

donde la fuente que se varia es la de corriente I1, en el rango de -20 A a 20 A, con 

incrementos de 0.01 A. La gráfica resultante se muestra en la figura 4.12, cuando la 

corriente de entrada es de 0 A el voltaje a la salida del circuito es de 1.651 V. Si la corriente 

de entrada está en el rango de -10 A a 10 A se tiene una respuesta lineal con una pendiente 

de -0.08071 V/A. La ecuación de salida del circuito acondicionador es la (4.2), donde 

       es la corriente de entrada,        el voltaje de salida del circuito,         el voltaje de 

offset y      la ganancia del circuito.  

 

                                                (4.2) 

 

 

Figura 4. 11. Diagrama esquemático de la medición de la corriente 
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Figura 4. 12. Diagrama esquemático del circuito para medir corriente 

 

 

 

 

 

Figura 4. 13. Respuesta de corriente vs voltaje de salida del circuito de la figura 4.11 

 

Para obtener el ancho de banda, se hizo un análisis de barrido en frecuencia (AC Sweep), 

en el rango de 10 Hz a 100 kHz con 100 puntos por década. La respuesta se muestra en la 

figura 4.14, como se puede ver, se tiene una salida constante en este rango, con un valor de 

80.65 mV, la cual es la misma ganancia que se obtuvo en la caracterización de CD. De esta 

gráfica se tiene que el ancho de banda del circuito es de 20 kHz.  
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Figura 4. 14. Respuesta en frecuencia del circuito de la figura 4.12 

 

Para corroborar la validez de estas ecuaciones se hicieron mediciones directamente en las 

terminales Ifb-U, Ifb-V y en Ifb-Ret del kit de alto voltaje. Cuando la corriente es de 0 A 

los voltajes medidos fueron de 1.649 V, 1.646 V y 1.646 V, el cual se aproxima mucho a lo 

simulado en estas condiciones. El voltaje analógico es digitalizado por el ADC del DSC, el 

cual lo convierte a una variable en el rango de +1. La ecuación (4.3) es la que usa el DSC 

para convertir el dato de corriente a este tipo de dato, en  este caso se le resta 0.55 para 

garantizar que cuando la corriente de entrada es cero el dato de salida es 0; cuando se tiene 

el valor máximo de la corriente el valor proporcional que se tiene es de 0.81 y cuando se 

tiene la corriente negativa máxima el dato es 0.99. 

 

          [
       

   
     ]    [

   

   
] 

(4.3) 

 

4.2.4.2 Caracterización de la medición de voltaje 
 

La ecuacion (4.1) predice el voltaje de salida del divisor resistivo para la medición de 

voltaje. Cuando se digitaliza por el DSC la conviere a un número entero en el rango de 0 a 

4095. Para agilizar los cálculos todas las variables se trabajan en el rango de +1. La 

ecuación dentro del DSC que hace esto es la (4.4) donde         es el dato leido por el 

convertidor y                 el voltaje del bus normalizado. 

 

                            [       ]        (4.4) 

 

Para verificar esta ecuación se alimentó el voltaje de alimentación al bus en el rango de 20 

V a 175 V con una fuente de voltaje variable. En la tabla 4.2 se ponen las mediciones 

obtenidas. Cuando el voltaje de entrada fue de 31.51 V, la lectura del converidor es de 362 

LSB, el dato obtendo en                = 0.0801143. Para cada medición se calculó la 

pendiente que resulta del dato leido entre el voltaje de entrada y corresponden a la última 

columna. Haciendo un promedio de todas las pendientes calculadas, se obtuvo de 

0.0002218, que es casi la misma que usa la ecuación (4.4). La ecuación (4.5) es la que 
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predice el voltaje del Bus tomando como entrada el dato normalizado,                 
que se multiplica por 0.0025369. Por ejemplo si                    , el voltaje del bus 

es de 39.4 V. 

 

                                (4.5) 

 
Tabla 4.2 Caracterización del voltaje de bus 

Vin CD                         Pendiente (LSB/V) 

22.02 258 0.0572562 0.0002219 

24.1 279 0.06258236 0.0002243 

25.97 300 0.0667989 0.0002227 

28.04 326 0.07234699 0.0002219 

31.51 362 0.0801143 0.0002213 

35.39 414 0.09121045 0.0002203 

40.02 456 0.1009751 0.0002214 

45.3 517 0.1138466 0.0002202 

50.33 569 0.1267182 0.0002227 

55.39 625 0.1382582 0.0002212 

60.28 680 0.1506859 0.0002216 

63.1 712 0.1575655 0.0002213 

175.2 1943 0.4316407 0.0002222 

 

4.2.4.3 Medición de la posición 
 

El kit de alto voltaje tiene una interfaz para la conexión de sensores de efecto Hall y 

encoder para medir la posición del rotor del motor. Los MSIP usan encoder y los de tipo 

brushless usan de efecto Hall. El encoder requiere un voltaje de alimentación de 5 V, tiene 

2 salidas en cuadratura (A, B) y el Índex, las señales de cuadratura indican el 

desplazamiento y la fase entre ellos determina el sentido. El índex se activa cada que da una 

vuelta completa el encoder. En el MSIP el imán del motor está alineado con el índex, de tal 

manera que cuando ésta se activa el imán está en la posición cero. 

 

En la figura 4.15 se muestra el diagrama esquemático de la interfaz para el manejo de los 

sensores de posición, en particular del encoder. Como las entradas salidas digitales del DSC 

son de 3.3 V y las salidas del encoder son de 5 V, se requiere un circuito que adapte los 

niveles. El TXB0106 es un convertidor bidireccional de voltaje de 6 bits y realiza esta 

función. Los sensores de efecto Hall, para un motor brushless, se activan cada que el eje del 

rotor se ha desplazado 120º, en ese momento la salida se pone en bajo. El conector J10 

tiene los bornes para que se conecte el encoder externo. 
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Figura 4. 15. Diagrama esquemático del manejador de encoder 

 

4.2.5. Salidas analógicas 
 

El DSC no posee salidas analógicas pero estas se pueden emular usando modulación de 

ancho de pulso (PWM), cuya señal moduladora configura el ancho de pulso. Usa una 

portadora de 200 kHz y la recuperación de la señal analógica se hace con un filtro pasa 

bajas. En la figura 4.16 se muestra el diagrama esquemático de esta parte. Las salidas de 

PWM del DSC son PWM-7A, 7B, 6A y 5A, se hacen pasar por un buffer y el filtro pasa 

bajas de tipo RC, a estas se les llama DAC-PWM-1 al 4. La frecuencia de corte del filtro 

RC es de 2.066 kHz, que está muy por debajo de la frecuencia de la portadora. En el 

conector J14 se tienen las 4 salidas analógicas moduladas por PWM y en el J18 la conexión 

de tierra. 

 

Figura 4. 16. Diagrama esquemático de las salidas analógicas 
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4.3. Caracterización del MSIP HVMSIPMTR 
 

El motor usado en este trabajo es el EMJ-04APA22 de la firma Anaheim Automation que 

en la figura 4.17 se muestra una fotografía del mismo. Tiene 2 cables, uno de los cuales es 

para conectarle los voltajes de las fases A, B y C (marcadas en él como U, V y W), y el otro 

es la del encoder para la medición de la posición. El cable de alimentación tiene 3 cables y 

el encoder 5 cables. En la tabla 4.3 se muestra la distribución de cada uno de ellos. El cable 

de potencia se conecta a las terminales del TB3 y las del encoder al J10 del kit de alto 

voltaje. 

  

Figura 4. 17. Fotografía del MSIP EMJ-04APA22 

 
Tabla 4.3 Cables del motor EMJ-04APA22 

 Color Función 

 Rojo Fase U 

Cables de Potencia Negro Fase V 

 Blanco Fase W 

 Café Señal A 

 Verde Señal B 

Cables del encoder Blanco Señal de Índex 

 Rojo +5V 

 Negro Tierra (Gnd) 

 

Para tener el modelo del MSIP es necesario conocer los parámetros de la inductancia Ld y 

Lq, el número de par de polos P, el flujo del imán    , el momento de inercia J y el 

coeficiente de fricción b. La hoja de datos especifica los siguientes parámetros: P=4, 

L=13.3 mH, R=4.7 Ω, constante de torque kt=79.9 oz-in/A (0.5642 Nm/A) y J=0.00439 oz-

in-s
2 

(0.000031 Nms
2
). Para tener una mejor estimación del modelo es necesario verificar 

con mediciones cada uno de ellos, lo cual se explica en las siguientes subsecciones. 

 

4.3.1 Medición de la resistencia el MSIP 
 

La resistencia entre las fases se midió con un multímetro, sin embargo no mantenían un 

valor estable, por tal motivo se midió usando la ley de Ohm, es decir se aplicó voltaje con 
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una fuente de voltaje y se midió la corriente que demandaba. Estas mediciones se hicieron 

entre las fases ab (Rab), ac (Rac) y bc (Rbc). Pare tener una medida más representativa se 

tomaron varias mediciones con corrientes de 0.1 A a 0.4 A. El promedio del valor de 

resistencia obtenido con este procedimiento se muestra en la tabla 4.4. El valor que se va 

usar para el modelo es el promedio de estas tres mediciones, que es Ravg=4.52 Ω. La 

resistencia media es de línea a línea y  se necesita conocer la resistencia de fase a común, 

que es la que requiere el modelo. La ecuación (4.6) es el factor de conversión de resistencia 

de línea a fase. Aplicando esta ecuación, a la resistencia promedio, se tiene que el valor del 

modelo es R=2.26 Ω. 

 
Tabla 4.4. Resistencias entre líneas del motor EMJ-04APA22 

Parámetro Rab Rbc Rac 

Resistencia entre 
fase 

4.70 4.39 4.48 

 

  
   

 ⁄  (4.6) 

 

4.3.2 Medición de la inductancia en el MSIP 
 

La inductancia se tiene que medir en la frecuencia a la que se va a operar el inversor, en 

este caso es de 10 kHz. Esta medición se hace con un puente de impedancias, sin embargo 

la gran mayoría de estos medidores no tiene muchas opciones de frecuencia. Una 

alternativa para medir impedancia, en un rango amplio de frecuencias, es el que se muestra 

en la figura 4.18, donde se usa un generador de funciones, un osciloscopio y una 

resistencia. El circuito se excita con el generador de funciones, el canal A (CHA) del 

osciloscopio se conecta con el generador y el canal B (CHB) en la tierra del generador. La 

tierra del osciloscopio se conecta en la unión del resistor con la líneas del motor (en este 

ejemplo las fases A y B). El voltaje CHA es proporcional a la corriente y el inverso del 

voltaje de CHB es el voltaje de la impedancia. La impedancia es la razón entre el fasor de 

voltaje y de corriente, la impedancia medida está dada en la ecuación (4.7). Donde | | es la 

magnitud de la impedancia y   el ángulo de fase,    la parte real de la impedancia y    la 

reactancia inductiva para el caso del motor.  

 

  
 

 
 
     
    

 ⁄
 
 (     )

    
 | |           

(4.7) 

Se mide el voltaje pico a pico o eficaz en del canal A y B (     y      respectivamente), el 

ángulo de fase se mide con el mismo osciloscopio, y el negativo de la medición del canal B 

se hace invirtiendo la señal. La reactancia inductiva del motor        , donde L es la 

inductancia y f la frecuencia. Despejando y combinando la con la ecuación (4.7) se tiene el 

valor de L en la ecuación (4.8). 

  
  
   

 
| |     ( )

   
 

(4.8) 
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Figura 4. 18. Diagrama de conexiones para medir la inductancia del motor 

 

Se hicieron mediciones de los voltajes de línea (entre ab, ac y ab) y con ellos se calcularon 

las inductancias entre la fase ab (Lab), ac (Lac) y bc (Lbc). El rango de frecuencias medidas 

fue de 7 kHz a 13 kHz con incrementos de 1 kHz. Se midieron los voltajes rms y el ángulo 

de fase, a cada una de éstas se le aplicó la ecuación (4.8) para obtener la impedancia de 

cada medición. En la figura 4.19 se muestran los resultados obtenidos, como se puede ver 

mantienen valores más o menos constantes, con un valor promedio de las inductancias de 

Lab=15.79 mH, Lac=10.41 mH y Lbc=10.62 mH. Como se puede ver Lab tiene una 

magnitud mayor a las otras inductancias. El valor que se va a tomar para el modelo va a ser 

el promedio, pero para éste se necesita el valor referido a tierra, por eso hay que aplicarle el 

factor de corrección de la ecuación (4.9). La inductancia del modelo es   =  =6.13 mH. 

 

      
 
 ⁄  (4.9) 

 

Figura 4. 19. Respuesta en frecuencia de la Inductancia entre las líneas 
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4.3.3 Medición de flujo del imán 
 

Si el MSIP se acopla mecánicamente a un motor y se hace girar a éste, el MSIP se 

comporta como generador de voltaje. Si el generador no alimentan a ninguna carga 

eléctrica, las corrientes en d y q son cero, por lo cual        . Al aplicar estas 

condiciones a las ecuaciones del modelo se tiene que     
  
 , donde  es la velocidad 

eléctrica del motor. Los voltajes de fase se obtienen al aplicarle la transformada inversa de 

Park. Experimentalmente solo se tienen acceso a los voltajes de línea a línea (    ), la cual 

se relaciona con los voltajes de fase dividiendo éstas entre √ . Combinado todas estas 

condiciones en la ecuación (4.10) se tiene el flujo del imán    , donde     (   ) es el 

voltaje eficaz entre los voltajes de línea y      la velocidad ángular en revoluciones por 

minuto (rpm). La relación entre la velocidad angular y la eléctrica es           ⁄  y 

     √     (   ). 
 

    
    

 √ 
 

√     (   )

(
√       

  
⁄ +

 
 

(4.10) 

 

Para medir     la flecha del MSIP se le acopló un motor de CD, posteriormente se 

conectó el motor de CD a una  fuente de voltaje, y a un voltaje de CD, en estas condiciones 

la velocidad de ambos motores se mantiene constante. Se midieron los voltajes de línea en 

el MSIP con un osciloscopio, estos fueron Vab, Vac y Vbc, su magnitud y frecuencia son 

función de la velocidad del motor de CD. En la figura 4.20 (a) se muestra el voltaje medido 

cuando la velocidad del motor fue de 600 rpm. El voltaje de pico entre las líneas fue 

Vac=25.74 V y Vbc=24.32 V, con una frecuencia de 39.87 Hz. En la figura 4.20(b) se 

muestra la gráfica de la velocidad angular vs la frecuencia de las señales producidas por el 

motor. Como se puede ver mantiene una relación lineal entre la velocidad y la frecuencia 

del generador. 

  
(a) (b) 

Figura 4. 20. (a) Voltaje de la fase Vac y Vbc medidos en el MSIP. (b) Gráfica de velocidad angular vs 

frecuencia del voltaje entre fases 
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En la figura 4.21(a) se muestra la gráfica de la velocidad contra el voltaje rms medido entre 

las líneas Vac y Vbc, el cual tienen una tendencia lineal en función de la velocidad. El 

voltaje Vac es ligeramente mayor a Vbc. A 600 rpm los voltajes medidos fueron de 

Vac=18.2 Vrms y Vbc=17.2 Vrms que al encontrar el voltaje de pico son los mismos que 

los obtenidos en la figura 4.20(a). Aplicando la ecuación (4.10), al conjunto de mediciones 

de voltaje eficaz, se obtiene el valor de    , para cada velocidad. En la figura 4.21(b) se 

muestran las gráficas de éste parámetro contra la velocidad. Para tener la medición más 

aproximada se usó el promedio de todas ellas. Los valore promedio de    , con base en 

las mediciones de Vac y Vbc, fueron de 0.0587 Wb y 0.0542 Wb respectivamente, el valor 

a usar es el promedio de ambas       05645 Wb. 

 

  
(a) (b) 

Figura 4. 21. (a) Gráfica de velocidad vs voltaje eficaz de línea. (b) Gráfica del  flujo del imán 

 

La hoja de datos del MSIP especifica la contante del motor kt 0.5642 Nm/A, la cual 

relaciona el par del motor con base a la corriente    y esta dada en la ecuación (4.11), que 

del modelo del motor corresponde al par electromagnético producido por éste. Despejando 

     y sustituyendo los valores se obtiene el flujo del imán en la ecuación (4.12).  

 

        
 

 
 [     ]  

 

(4.11) 

 

    
   
  

 
 (          )

 ( )
         

 

(4.12) 

 

 

En la tabla 4.5 se muestra la comparación entre los valores de los parámetros medidos y los 

que vienen en la hoja de datos. Como se puede ver se aproximan mucho en el orden de 

magnitud. Con el procedimiento con que se hizo el cálculo de cada parámetro es posible 

caracterizar un motor si no se cuenta con la hoja de datos. 
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Tabla 4.5. Parámetros del motor 

Parámetro Valor de la hoja de 

datos 

Valor medido 

Par de polos P 4 ------ 

Magnetización de los Imanes ΨPM 0.09403 Wb   05645 Wb 

Momento de Inercia J 0.000031 Nms
2
 ------ 

Resistencia R 2.35 Ω 2.26 Ω 

Inductancia en d Ld 6.65 mH 6.13 mH 

Inductancia en q Lq 6.65 mH 6.13 mH 

Fricción Viscosa B 0.0038 Ns ------ 

Encoder 2500 ppr ------ 

Velocidad máxima  3000 rpm ------ 

 

4.4. Plataforma del Electrodinamómetro 
 

Para poder caracterizar al MSIP es necesario aplicarle diferentes cargas mecánicas para 

probar el rendimiento del motor ante diferentes condiciones. Por lo cual es necesario el 

realizar un electrodinamómetro el cual se realiza con 2 motores, uno de ellos es el MSIP 

EMJ-04APA22 descrito anteriormente y el otro un servomotor de CD, ambos deberán de 

estar acoplados mecánicamente, por lo cual se montan en un base metálica con las flechas 

conectadas con un cople. A continuación se describen cada una de las partes.  

 

El servomotor de CD a usado es el N23-53-10000 de la firma Galil’s Motion Control, cuya 

fotografía se muestra en la figura 4.22. Las características más importantes: Par de 53 oz-in 

(0.374 Nm), temperaturas de operación entre -10 °C y 80 °C, velocidad máxima de 6000 

rpm, corriente continua de 3.9 A, encoder de 1000 pulsos/revolución y salidas A, B, Index 

y sus complementos [53]. El servomotor cuenta con 2 cables, de alimentación y encoder. 

En la tabla 4.6 se muestran los cables de encoder y su función. Las características eléctricas 

se describirán en la siguiente sección. 

 
Tabla 4.6. Identificación de los cables del encoder del servomotor N23-53-1000 

 Función Color del cable  

 5V Rojo  

 GND Negro  

 CHA- Amarillo  

 CHA+ Blanco  

 CHB- Verde  

 CHB+ Azul  

 INDEX- Café  

 INDEX+ Naranja  
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Figura 4. 22. Fotografía del servomotor el N23-53-10000 

 

Antes de realizar la plataforma experimental, se hizo el diseño en el programa 

SolidWorks®, con el fin de definir las dimensiones y los componentes que integran al 

electrodinamómetro. En la figura 4.23(a) se muestra la forma en que se conectan los 

motores, el motor de la izquierda es el de CD y el de la derecha el MSIP. Los motores se 

van a sostener con abrazaderas tipo omega y el cople se ajusta con abrazaderas sin fin, los 

motores se montan sobre una placa de acero de 5 mm de espesor. En la figura 4.23(b) se 

muestra cada uno de los componentes del sistema. Ambas figuras fueron realizadas con este 

programa. 

 

 
(a) b 

Figura 4. 23. (a) Vista frontal de la plataforma experimental. (b) Explosivo con los componentes de la 

plataforma experimental 

 

4.5. Caracterización del motor de CD 
 

El motor de CD genera un par de carga hacia el MSIP, por lo cual es necesario encontrar 

los parámetros eléctricos que determinan su funcionamiento, con el fin de tener una 

estimación de cuanto par demanda al motor. Un motor de CD se modela con la ecuación 

(4.13), donde   es la inductancia del embobinado del campo del motor (en H),   la 

resistencia del campo del motor (en ),    la constante del par del motor (Nm/A),   el 

momento de inercia (en kg m
2
),   el coeficiente de fricción viscosa (en Nm s/rad),  ( ) la 

corriente (en A),  ( ) la velocidad de rotación (en rad/s),  ( ) el voltaje de entrada al 

motor (en V) y    el par de carga (en Nm), que para esta aplicación es el que le suministra 
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el MSIP. En la hoja de datos del sevomotor vienen algunos de estos parámetros. Se va a 

caracterizar con el fin de tener una medición experimenta de ellos.  

 

 
  ( )

  
   ( )     ( )   ( ) 

 
  ( )

  
   ( )     ( )     

 

(4.13) 

 

 

La medición de la resistencia se hizo manteniendo un voltaje constante manteniendo fija la 

flecha del motor. Con estas condiciones se tiene que  ( )    ( ), por lo cual midiendo la 

corriente y el voltaje se tiene una medición de R. Se probaron con voltajes de 0.3 V a 1 V, 

se midieron las corrientes, y se calculó el valor de R para cada medición. El valor promedio 

obtenido de las resistencias fue de R=2.04 Ω. 

 

La medición de la inductancia se hizo con un generador de funciones y un osciloscopio, con 

el mismo diagrama de la figura 4.18. A bajas frecuencias la inductancia tiene una reactancia 

muy pequeña, por lo que no se pudo medir la corriente (que es proporcional al voltaje del 

resistor externo del circuito de medición). A partir de 2 kHz se obtuvieron voltajes 

medibles. Para reducir el ruido, el osciloscopio se configuró para que la captura fuera por 

promedio de 60 mediciones. Se hizo un barrido en frecuencia de 4 kHz a 26 kHz con 

incrementos de 2 kHz, se midieron los voltajes y con base a ellos se obtuvo la gráfica de la 

inductancia contra frecuencia (figura 4.24), como se puede ver no tiene muchas 

variaciones, promediando todas las mediciones el valor resultante es   =1.94 mH.  

 

Figura 4. 24. Inductancia vs frecuencia del servomotor N23-53-10000 

 

Cuando el  ( ) es constante  ( ) e  ( ) también lo son. Con estas condiciones en el 

modelo del motor se tiene que  ( )    ( )     ( ), midiendo la corriente y la velocidad 

y como ya se tiene el valor de R se puede estimar la constad de par   . En la figura 4.25(a) 

se muestra la gráfica de velocidad vs   . La velocidad esta en rpm (    ) para convertirla 

a rad/s se hace con  ( )         ⁄ . Se caracterizó de 500 rpm a 1400 rpm, haciendo un 

promedio del todas ellas el valor obtenido es           Nm/A. 
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Para medir el coeficiente de fricción, en condiciones constantes se tiene que   ( )  
   ( ), como ya se conoce el valor de    y las mediciones de velocidad y corriente. En la 

figura 4.25(b) se muestra la respuesta de b contra la velocidad en el rango de 500 rpm a 

1400 rpm. Como se puede ver mantiene una tendencia lineal decreciente. Para tomar el 

valor a usar de   se hizo un promedio de todas ellas, el valor resultante es   = 0.0021 Nm 

s/rad. 
 

  
(a) (b) 

Figura 4. 25. (a) Caracterización de velocidad vs constante de par ke. (b) Caracterización de velocidad 

vs coeficiente de fricción b 

 

En la tabla 4.7 se muestran los parámetros de la hoja de datos del motor de corriente directa 

N23-53-10000 y los medidos experimentalmente. Como se pude ver las mediciones están 

dentro del orden de magnitud de lo especificado por el fabricante. Por ejemplo, para la 

inductancia el valor medido es un 25% menor al que viene en la hoja de datos. 

 
Tabla 4.7. Parámetros Eléctricos del motor N23-53-10000 

Parámetro Valor de la hoja de datos Valor medido 

Resistencia de Armadura   (Ω) 1.18 2.04 

Inductancia de Armadura   (mH) 2.6 1.94. 

Contante de par   (Nm/A) 0.096        

Coeficiente de fricción    (Nm 

s/rad) 

------ 0.0021 

Momento de Inercia J(kg/m
2
) 5.86x10

-5
 ------ 

 

4.6 Sistema de adquisición de datos 
 

El kit de alto voltaje no tiene aislamiento entre el voltaje de fase de AC y sus componentes, 

de tal manera que si se conecta con un sistema de adquisición de datos puede causar un mal 

funcionamiento en éste. El controlador digital de señales que posee el kit, digitaliza las 

señales de corriente y voltaje para que pueda ejecutar los algoritmos de control. Desde el 

ambiente de programación (El Code Composer Studio CCS) se tiene medición de todas las 

variables y se puede guardar un historial de hasta 200 mediciones continuas. Sin embargo, 

éstas son muy rápidas por lo que no es posible el tener una medición para la generación de 

reportes. Por tal motivo es necesario hacer un sistema de adquisición de datos que permita 

obtener las mediciones de corrientes, voltajes de fase, posición y velocidad de rotor. El kit 
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de alto voltaje tiene 4 salidas moduladas de PWM hacia las cuales se puede enviar 

cualquier variable en el rango de +1, con esta se envia la posición o velocidad medidas. 

También es necesario el tener las mediciones del electrodinamómetro con el que se obtiene 

el par de carga generado. 

 

Por tal motivo, es necesario diseñar un módulo de acondicionamiento que permita 

acondicionar las señales del kit de alto voltaje, para que puedan ser capturadas con una 

tarjeta de adquisición de datos. Se necesita medir las salidas analógicas del kit, las 

corrientes y voltajes de fase, así como acondicionar éstas en el rango de +10 V. Las 

características que debe tener el módulo son: 

 

 Medición de  los voltajes generados por el inversor entre las fases A, B y C con un 

rango de 0 a 360 V, aunque normalmente se va a usar de 0 a 180 V. Estos voltajes usan 

una portadora de PWM de 10 kHz y la señal modulante tiene una frecuencia máxima de 

200 Hz. El voltaje de salida estará en un rango de -10 V a +10 V. Se debe tener 

aislamiento entre la entrada y salida. 

 Acondicionar las salidas analógicas del módulo de alto voltaje. Tiene 4 salidas de PWM 

cuyo tiempo de pulso es proporcional al valor de la variable a convertir, a su salida 

tiene un filtro pasa bajas pasivo con el que generar un voltaje proporcional a ella. 

Experimentalmente se encontró que solo dos salidas pueden ser configuradas, por 

causas que no se determinaron. Las señales activas son PWM1 y PWM2 y tienen 

voltajes de salida en el rango de 0 a 3 V. Se requiere tener una salida de mayor amplitud 

de 0 a 10 V con aislamiento. El ancho de banda de la señal es de 300 Hz. 

 La medición de corriente se realizara con sensores de corriente de efecto Hall, los 

cuales suministran un voltaje proporcional a la corriente que mide. La salida está 

aislada y el acondicionamiento es el más simple. 

 Medición de la corriente y el voltaje generados por el motor de CD trabajando como 

generador y que le proporciona par de carga al MSIP. 

 

Una vez planteados los requerimientos se procederá a realizar el diseño de cada una de 

estas 4 partes. 

 

4.6.1 Acondicionamiento para los voltajes de línea del inversor 
 

El inversor genera voltajes trifásico (fases A, B y C) sin conexión a neutro. El sistema 

marca a cada fase como U, V y W. Sin embargo se tiene acceso a la conexión del neutro del 

inversor lo cual da la posibilidad de medir los voltajes de fase de cada una de las ramas, que 

son Van, Vbn y Vcn. 

 

Para poder pasar voltajes analógicos entre sistemas con tierras diferentes, si son de 

frecuencia constante se puede usar transformadores, sin embargo si estos son de diferentes 

frecuencias, incluso CD, es necesario usar amplificadores aislados. En el mercado la firma 

Texas Instruments provee el amplificador aislado ISO124E, el cual es de precisión y bajo 

costo, con 50 kHz de ancho de banda. Para funcionar requiere de 2 fuentes de voltaje 

externas con un consumo de corriente menor a 6 mA en cada una de ellas. Proporciona 

1500 Vrms de aislamiento entre la entrada y la salida. En la figura 4.26(a) se muestra el 
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diagrama de conexiones del encapsulado tipo DIP con 16 terminales. En la figura 4.26(b) se 

observa su diagrama conceptual de conexiones, Vin es el voltaje de entrada, Vout el voltaje 

de salida, Vs1 y Vs2 son las dos fuentes de voltaje para alimentar la entrada y la salida. El 

aislamiento se consigue con una barrera capacitiva, que bloquea el voltaje de baja 

frecuencia, y el voltaje de entrada se modula en una portadora de PWM de alta frecuencia. 

 

 

 

 

(a) (b) 

Figura 4. 26. Diagrama de conexiones del amplificador aislado ISO124E. (b) Diagrama a bloques 

conceptual 

 

El voltaje a medir está en el rango de 0 a 360 V, sin embargo la salida del inversor son 

pulsos de amplitud igual al voltaje de bus (en este caso de 180 V), por lo cual se va a usar el 

mismo esquema que usa el kit de alto voltaje para monitorearlo, que es un divisor resistivo 

con resistencias de 1 MΩ y 10 kΩ, este último con un capacitor de 220 pF. Teniendo un 

factor de atenuación de 101 veces con una frecuencia de corte de 454 kHz. Cuando el 

voltaje de entrada es de 180 V la salida es 1.78 V. 

 

En la figura 4.27 se muestra el diagrama esquemático del módulo de acondicionamiento de 

alto voltaje, las entradas son los voltajes del fase (U, V y W) y tierra del inversor. Las 

salidas son los voltajes atenuados VuFase, VvFase y VwFase que entra el conector J7. 

Estas se llevan con un cable blindado hacia la siguiente etapa. 

 

El voltaje del inversor se genera por medio de la técnica de modulación vectorial espacial 

(SVM) con una portadora de 10 kHz. La máxima frecuencia modulante va a ser de 200 Hz, 

por lo que es necesario un filtro pasa bajas que elimine la portadora de la modulante. Para 

lograr esto se usa un filtro pasa bajas activo de segundo orden como el que se muestra en la 

figura 4.28. El cual consta de 2 operacionales, 3 resistencias y 2 capacitores. Con la 

ecuación (4.14) se calcula el valor de R en función de la frecuencia de corte   , (en Hz), y el 

capacitor   (en F). Si C=220 nF y R=1.2 kΩ, entonces   =426 Hz. Cuando se requiere 
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ganancia el primer amplificador se configura como tipo no inversor y en este caso su 

ganancia es de 4.3. 

 

  
     

      
 

(4.14) 

 

Figura 4. 27. Diagrama esquemático del acondicionamiento para medir el voltaje y corriente en el 

inversor 
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En la figura 4.29(a) se muestra la simulación del filtro pasa bajas con una entrada 

sinusoidal de 200 Hz la amplitud de la salida es 3.85 V (con una ganancia de 3.85) y un 

desfasamiento de 38º. En la figura 4.28(b) se muestra la respuesta en frecuencia y se 

observa que la ganancia en la zona plana es 12.6 dB. 

 

Figura 4. 28. Filtro pasa bajas de segundo orden con amplificación 

 

 

 

 

(a) (b) 

Figura 4. 29. (a) Respuesta ante entrada sinusoidal del filtro. (b) Respuesta en frecuencia 

 

El amplificador aislado requiere de 2 fuentes de alimentación simétricas en la entrada y en 

la salida. Se pueden usar fuentes hechas con transformador, sin embargo ocuparía mucho 

espacio. Una alternativa es usar convertidores CD/CD, el cual con una sola fuente de 

voltaje genera 1 o 2 voltajes de salida, manteniendo aislamiento entre la entrada y la salida. 

El modelo del convertidor es el AM1D-0512D-NZ, de la firma Aimtec. El cual con un 

voltaje de entrada de 5 V, a su salida genera un voltaje simétrico de +12 V, con un 

aislamiento de 1000 Vrms y 40 mA de corriente por fuente. Para que funcione requiere un 

capacitor de 4.7 uF a la entrada y dos de 2.2 uF a las salidas. En la figura 4.30 se muestra la 
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conexión de los amplificadores aislados con los convertidores CD/CD, las entradas son 

VuFase, VvFase y Vwfase que vienen del atenuador del voltaje del inversor, entran a los 

amplificadores aislados y la salida va hacia el filtro con amplificación, éstas son VuAcon, 

VvAcon y VwAcon.  

 

 

Figura 4. 30. Diagrama esquemático de todo el circuito 

 

Para caracterizar el comportamiento de todo el circuito se procedió a realizar mediciones 

con el módulo de alto voltaje generando un voltaje de frecuencia y amplitud constante. Al 

medir el voltaje de fase no se tenían mediciones adecuadas, por lo que se procedió a medir 

los voltajes de línea, los cuales mostraron un comportamiento mejor, esto último se hizo 

por software restando los voltajes registrados de cada fase. Además con este paso 

intrínsecamente se le resta el voltaje de offset que se presentó, que fue de 3V. De esta 

manera las mediciones en el sistema ya acondicionado daban resultados más parecidos a lo 

que predice la teoría. Con el medidor de potencia y calidad de energía Fluke 43 se midió el 

voltaje eficaz que se tenía entre las fases del inversor y se comparó contra el registrado con 

el sistema de acondicionamiento.  

 

En la figura 4.31(a) se muestran las mediciones del voltaje eficaz medidas entre las líneas 

del inversor (Vab, Vbc y Vca) y en la figura 4.31(b) el voltaje eficaz medido a la salida del 

sistema de acondicionamiento. El rango de frecuencias generado con el inversor fue de 40 

Hz a 160 Hz con incrementos de 40 Hz. Como se puede ver su magnitud es muy parecida 

pero no son iguales. Para obtener el factor de escalamiento, a cada medición se le sacó el 

factor y posteriormente se hizo un promedio de cada uno de ellos por voltaje de línea, 

quedando los valores de la ecuación (4.15). Cuando el voltaje en el módulo de 

acondicionamiento es 1.5 Vrms, el voltaje de línea será Vab= 44.1 Vrms, Vbc=40.8 Vrms y 

Vca=43.5 Vrms. 

 

             

             

              

 

(4.15) 
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(a) (b) 

Figura 4. 31. (a). Medición del voltaje eficaz vs la frecuencia en el inversor. (b) Gráfica de voltaje eficaz 

vs frecuencia a la salida del módulo de acondicionamiento 

 

4.6.2 Medición de corriente 
 

La medición de la corriente se hizo con 2 sensores de corriente de efecto hall, de la firma 

LEM, el LA55P y el LA125p. Ambos tienen una ventana por donde pasa el cable que 

conduce la corriente a medir, y a su salida da un voltaje proporcional a ésta variable. 

Ambos sensores usan 2 fuentes de voltaje simétricas de +12 V y una resistencia que 

convierte las variaciones de corriente a voltaje. Dicha resistencia se selecciona en función 

del rango de corrientes a medir. En caso que se quiera aumentar la sensibilidad del sensor 

se pueden dar vueltas para incrementarlo, y con ello se disminuye la corriente máxima. Una 

característica importante es que la salida del sensor está aislada, lo que simplifica mucho el 

acondicionamiento. 

 

El LA55P tiene una capacidad de corriente de 50 A. En la figura 4.32(a) se muestra el 

diagrama a bloques y en la figura 4.32(b) su diagrama de conexiones. Externamente tiene 3 

terminales una de ella se conecta a +12 V (+Vc o +), -12 V (-Vc o -) y la salida M que es 

donde se conecta el resistor. El resistor que se usa en este sensor es de 180 Ω.  

 

 
 

(a) (b) 

Figura 4. 32. (a). Diagrama esquemático del LA55P. (b) diagrama de conexiones 
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El sensor LA125P tiene una capacidad máxima de 125 A, posee 4 terminales, 2 para 

alimentación, M para la señal de salida y una que no se conecta. En la figura 4.33(a) se 

muestra el diagrama de bloques con estas señales y en la 4.33(b) una fotografía del mismo.  

 

 

 
(a) (b) 

Figura 4. 33. (a). Diagrama a bloques del LA125P. (b) Diagrama de conexiones 

 

En la figura 4.34 se muestra el circuito completo para la medición de corriente. Éste consta 

de los 2 sensores LEM, las 2 fuentes de voltaje y las resistencias para convertir las 

corrientes de voltaje. Via y Vib son los voltajes proporcionales a las corrientes. En el circuito 

de acondicionamiento, de voltajes y corrientes, se montan físicamente estos sensores 

(figura 4.27), el sensor LA55P mide la corriente de la fase A y el LA125P el de la fase B. 

La alimentación y la salida de los sensores se conectan a un bloque de terminales J10, que a 

su vez llevan las señales hacia la etapa de procesamiento con un cable blindado. Este 

mismo bloque lleva las señales de PWM del módulo de alto voltaje. 

 

Figura 4. 34. Diagrama esquemático del acondicionamiento de corriente 

 

La capacidad de los sensores de corriente es muy grande para el sistema que se tiene 

armado. Por tal motivo se le dieron varias vueltas a cada uno de ellos, 4 vueltas Al LA55 y 

10 vueltas al LA125P. Con esto se baja la capacidad máxima de corriente a 12.4 A a ambos 

sensores. Finalmente para minimizar el ruido se usó filtros pasa bajas con frecuencia de 

corte de 426 Hz. 

 

Para obtener la sensibilidad experimental con las mediciones, se puede hacer aplicando 

voltaje a una resistencia y midiendo la corriente que demanda con un amperímetro y 

comparara contra el voltaje que se obtiene del sensor. Sin embargo este proceso ocupa 
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mucho tiempo y no se puede tener muchas mediciones. El procedimiento usado fue el 

utilizar una pinza de corriente modelo fluke i400 que tiene una sensitividad de 10 mV/A. 

Para aumentar esta razón se le dieron 5 vueltas al cable para tener 50 mV/A. Se conectó a la 

línea de energía unos focos y con la pinza se midió el voltaje y con los sensores de corriente 

el voltaje proporcional a este. En un osciloscopio se registraron estas mediciones, se 

guardaron en un archivo y con ellos se hizo un análisis estadístico. 

 

En la figura 4.35(a) se muestran las mediciones de voltaje proporcional a la corriente 

obtenidas con la pinza y el sensor LEM55, y en la figura 4.35(b) para el sensor LEM125. 

La que tiene mayor magnitud corresponde a la corriente medida (en amperes) y la otra al 

voltaje medido con los sensores de corriente LEM (en volts). En total se tuvieron 2500 

datos. De estos los resultados obtenidos se muestran en la tabla 4.8. Como se puede ver la 

desviación estándar es menor al 7% del valor medio. 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 4. 35. (a) Caracterización de corriente del LA55p y LA125p con 6 vueltas en el último. (b) 

Caracterización de corriente del LA55p y LA125p con 7 vueltas en el último 

 
Tabla 4.8. Valores obtenidos de los sensores LEM 

Sensor m(A/V) Desviación estándar (V) 

LEM LA55p 1.40 0.11 

LEM LA125p 2.09 0.06 

 

Las funciones de transferencia de cada sensor son las ecuaciones (4.16) y la (4.17) para los 

sensores LA125 y LA55P respectivamente. Si el voltaje medido en el sistema de 

acondicionamiento es de 1 V, esto implica que el valor instantáneo de la corriente es de 1.4 

A y 2.09 A. 

 

   (        )       (4.16) 

   [        ]      (4.17) 

 

4.6.3 Medición de salidas de PWM del módulo de Alto Voltaje 
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Internamente el módulo de alto voltaje envía hacia la salida variables que están en el rango 

de +1 y la convierte a un voltaje en el rango de 0 V a 3 V, por lo que si el valor de la 

variable es 0, el voltaje es 1.5 V. Estas salidas están marcadas como PWM1 y PWM2. 

Como el módulo de alto voltaje no tiene aislamiento de la red de alimentación, para 

acondicionarlas se usó el amplificador aislado ISO124, además de un convertidor CD-CD 

para generar los voltajes de alimentación. En la figura 4.36 se muestra el circuito completo 

que acondiciona el módulo de alto voltaje. 

 

Las señales más importantes son la posición del rotor y la velocidad. Éstas se van a enviar a 

la señal de PWM1 y PWM2. La posición del rotor varía en el rango de 0 a 1, siendo 0 igual 

a 0º y 1 a 360º. Tiene un comportamiento tipo diente de sierra con una frecuencia máxima 

de 1.1 kHz (a 3000 rpm). Por otro lado el valor de la variable de velocidad oscila en el 

rango de -1 a 1, cuando éste es -1 el voltaje de salida de PWM es de 0 V, cuando es 1 el 

voltaje es de 3 V y cuando es de 0 el voltaje es de 1.5 V. El ancho de banda del voltaje de 

PWM para la velocidad es menor a 100 Hz. Para eliminar el ruido se usó un filtro pasa 

bajas con frecuencia de corte de 11.2 kHz y 420 Hz para la señales de ángulo y velocidad. 

 

Figura 4. 36. Diagrama esquemático del acondicionamiento del módulo de alto voltaje 

 

Para caracterizar las salidas analógicas de PWM, se conectó el sistema de 

acondicionamiento al kit de alto voltaje, sin voltaje de bus. Se corrió el programa del 

controlador de campo orientado y manualmente se movió la flecha del motor para tener la 

medición de posición. El sistema genera la señal de PWM y con ello un voltaje analógico 

proporcional a la posición del rotor, que al pasar por todo el sistema de acondicionamiento 

tiene un voltaje promedio. Las mediciones las cuales se muestran en la figura 4.37(a), se 

obtuvo la pendiente de las mediciones y se midió el offset de salida y la ecuación resultante 
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para estimar la posición en función del voltaje medido (Vpos) es la (4.18). De tal manera 

que si el voltaje Vpos=2 V, significa una posición de 73.6º. 

 

        ( )     
 

 
(           ) 

(4.18) 

 

Para la caracterización de la medición de velocidad, con las salidas de PWM y el módulo 

de acondicionamiento, se hizo funcionar el control de campo orientado, variando la 

velocidad en el MSIP de -900 rpm a 1500 rpm con incrementos de 300 rpm, y se capturó el 

voltaje para cada una de ellas (  ). La figura 4.37(b) muestra los valores obtenidos. Cuando 

la velocidad es de 0 rpm el   =1.645 V. Para cada uno de estos valores se calculó la 

pendiente y se promediaron todas. La ecuación resultante para obtener la velocidad en 

funcione del voltaje medido es la (4.19). Si el voltaje es de 2 V, la velocidad es de 639 rpm. 

 

         (   )      
   

 
(        ) 

(4.19) 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 4. 37. (a) Caracterización de la posición del rotor vs voltaje de salida. (b) Caracterización de 

velocidad vs voltaje de salida de acondicionamiento 

 

4.6.4 Electrodinamómetro 
 

En esta aplicación se va a usar el motor de CD como generador de voltaje y a su salida de 

voltaje se le van a conectar un banco de resistencias  las cuales demandan corriente, por lo 

que el par de carga generado por éste va a ser   . Suponiendo que se trabaja en condiciones 

estables donde  ( ) y  ( ) son constantes, y despreciando el valor de R, en la ecuación 

(4.13), el par de carga generado está dado por la ecuación (4.20), donde  ( ) esta en rad/s. 

   
          
 ( )

 
 ( ) ( )

 ( )
 

(4.20) 

 

Para tener una mayor opción de par de carga aplicado, se diseñó un circuito con 3 

resistencias de carga de 10  conectadas hacia el generador de CD. El control de la 

conexión hacia al motor hace con relevadores, cuya señal de disparo tiene niveles TTL. En 
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la figura 4.38 se muestra el circuito de conmutación de la carga hacia el motor de CD, para 

disparar la bobina se usa un circuito con transistores Darlington y sus resistencias de 

polarización. Cuando el voltaje de disparo es mayor a 3 V se conmuta el relevador y con 

ello se conecta hacia las terminales del motor (M+ y M-). Si el voltaje es menor a éste, se 

desconectan las resistencias. Las señales de disparo son Carga1, Carga2 y Carga3 y la 

alimentación de los relevadores es de 5 V. 

 

Figura 4. 38. Circuito de disparo de carga y acondicionamiento del motor de CD 

 

Para medir la corriente del motor de CD se usó el sensor de corriente de efecto Hall LEM 

LA 25P. Este sensor puede medir una corriente máxima de 25 A y necesita un voltaje de 

alimentación de +12 V. En estas condiciones la corriente máxima de su salida es de 25 mA. 

Para convertir la corriente de salida a voltaje se usa una resistencia de 100 . La conexión 

del sensor se hace en serie con la carga a monitorear y tiene una impedancia menor a 50 

m. En la figura 4.38 la terminal positiva del sensor (la 4) se conecta a M- (terminal 

negativa del motor de CD) y la negativa va hacia tierra, y de esta forma pasa toda la 

corriente que genera el motor de CD. La alimentación y la corriente del sensor se conectan 

al conector J5. 

 

En la figura 4.39(a) se muestra el diagrama esquemático del sensor LEM25, como se puede 

ver tiene unos interruptores con los que se modifica la sensibilidad del sensor (de la 1 a la 

10), en función de su configuración puede tener una corriente máxima de 25 A, 12 A, 8 A, 

6 A y 5 A. En este caso se dejó con una corriente máxima de 5 A. 
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(a) (b) 

Figura 4. 39. (a) Diagrama esquemático del sensor LEM25. (b) Vista superior del sensor 

 

Como el sistema opera en condiciones muy ruidosas para minimizar su efecto, se usó un 

amplificador aislado para romper el lazo de tierra y a su salida filtros pasa bajas para limitar 

el ruido. La figura 4.40 muestra el diagrama de acondicionamiento de estas señales. El 

voltaje del motor se atenúa con 3 resistencias de 10 k, con lo cual se tiene un factor de 

atenuación de 3. La salida del atenuador entra al amplificador aislado ISO124, la salida va a 

un filtro activo de segundo orden con frecuencia de corte de 420 Hz. La salida de voltaje 

está marcada como VvmotCDFil. En la misma figura se muestra el circuito de 

acondicionamiento para la corriente, para convertir la corriente de salida del sensor a 

voltaje se usa una resistencia de 100  y este voltaje se conecta a un filtro activo de 

segundo orden con frecuencia de corte de 420 Hz. El voltaje de salida está marcado como 

VImotCDFil. 

 

Figura 4. 40. Módulo de acondicionamiento de las señales del electrodinamómetro 

 

Experimentalmente se obtuvieron las ecuaciones para la medición de la corriente de motor 

de CD, el voltaje del motor es      y la corriente     . Para caracterizarlo se conectó una 

fuente de voltaje de CD, en lugar del motor, y se le conmutaron las 3 resistencias de 10. 
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Se varío el voltaje de 0 a 6 V y se midió el voltaje registrado en el sensor. De todas las 

mediciones se tomó el valor promedio. La ecuación (4.21) es la que se usa para le  

medición del voltaje y la (4.22) para la medición de la corriente, donde  (        ) y 

 (        ) son los voltajes que se tienen a la salida del acondicionamiento y que se 

capturaron con la tarjeta de adquisición de datos. 

 

            (        )       (4.21) 

        (        )       (4.22) 

 

4.6.5 Tarjeta de adquisición de datos 
 

Se utilizó una Tarjeta de Adquisición de Datos (TAD) para digitaliza las señales 

provenientes del módulo de acondicionamiento, esta son, las de PWM (Vpwm1fil y 

Vpwm2fil), las de corriente (ViaFil y VibFil), las de voltaje de fase (VvaFil, VvbFil y 

VvcFil) y las del motor de CD (VmotorCD y V(ImotorCD). Estas señales se capturan en 

una computadora personal (PC), para lo cual se hizo un programa con el lenguaje de 

programación gráfica LabVIEW. 

 

La tarjeta usada es la USB1208FS de la firma Measurement Computing. Cuenta con 8 

canales de entrada referenciados o 4 diferenciales (CH0 IN a CH7 IN), 16 entradas salidas 

digitales en 2 puertos de 8 bits cada uno (Port A y B), 2 salidas analógicas (D/A OUT 0 y 

1), una entrada para un contador de alta velocidad de hasta 2 MHz (CTR) y una frecuencia 

de muestreo máxima de 50 kS/s. En la figura 4.41(a) se muestra una fotografía de la tarjeta 

y en la 4.41(b) su diagrama de conexiones. Se conecta a la PC por el puerto USB y posee 

las librearías necesarias para que se programe con C++ o LabVIEW [9].  

 

  
(a) (b) 

Figura 4. 41. (a) Fotografía de la tarjeta USB1208FS. (b) Conexiones de la tarjeta USB1208FS 

 

La frecuencia de muestreo por canal se configura dividiendo los 50 kS/s entre el número de 

canales a digitalizar, por ejemplo si son 2 canales la máxima frecuencia es de 25 kS/s. En 

este modo de trabajo no se puede hacer procesamiento de tiempo real, por lo que 

únicamente se usa para la captura de la respuesta de las señales del kit de alto voltaje. La 

máxima frecuencia de las señales de corriente y voltaje son de 300 Hz, por lo que si se 

muestrea con esta tasa a todas las variables, se requiere un frecuencia mínima de 1.8 kS/s. 
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Sin embargo por cuestiones de seguridad la frecuencia de muestreo máxima debe ser de 6 

kS/s. 

 

En la figura 4.42 se muestran las conexiones del módulo de acondicionamiento hacia la 

tarjeta de adquisición de datos. En la terminal 1 y 2 se conectan las salidas de PWM, 

Vpwm1fil corresponde a la velocidad y Vpwm2fil a la posición del rotor. En la terminal 3 

se conecta tierra, en la 4 y 5 las señales de corriente de la fase a (ViaFil) y la fase b 

(VibFil), en la terminal 7, 8 y 10 las de voltaje de fase a, b y c(VvaFil, VvbFil y VvcFil). 

Como se tienen 9 señales y solo se pueden digitalizar 8, en la terminal 10 se conecta el 

VvcFil o la corriente del motor de CD V(VImotCDFil), por software se configura que señal 

se está acondicionando para no tener mediciones erróneas. En la terminal 11 se conecta el 

voltaje del motor de CD V(ImotorCD). En la mimas figura se muestran los filtros pasa 

bajas de cada una de las señales de los amplificadores aislados, de pwm (Vpwm1 y 

Vpwm2) y de los voltajes de línea (Vva, Vvb y Vvc), así como de los sensores de corriente 

(Via y Vib). 

 

El servo motor de CD tiene un encoder, con el que se puede medir la posición o velocidad. 

Con propósitos de comparación, se utilizó el contador de alta velocidad para que con base 

en los pulsos de éste se obtenga la velocidad del motor. Ésta última parte se conecta el 

canal A negado (CHA-) del enconder, se alimenta de los 5V de la tarjeta y tierra (+5V y 

Gnd), en las terminales 20, 30 y 29 respectivamente. 

 

En la figura 4.43 se muestra el diagrama a bloques de todo el sistema de 

acondicionamiento, así como el flujo de las señales, con la etiqueta usada en los diferentes 

diagramas esquemáticos. Se tienen 3 tierras diferentes, la tierra del inversor (Gnd Inversor), 

la tierra de las salidas de PWM (Gnd pwm) y la tierra de los filtros y la tarjeta de 

adquisición de datos. Cada módulo tiene su fuente de voltaje simétrica hecha con 

convertidores CD/CD y una vez que las señales ya cuentan con aislamiento, dado por los 

amplificadores aislados, sólo comparten la tierra del circuito (GND). 
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Figura 4. 42. Conexiones del módulo de acondicionamiento a la USB1208FS 
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Figura 4. 43. Diagrama a bloques del sistema de acondicionamiento para el kit de alto voltaje 
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Capítulo 5. Pruebas y Resultados 
 

 

 

 

En las secciones anteriores se explicó el modelo del motor, la simulación del control de 

velocidad por Campo Orientado, Directo de par y por Pasividad, así como la plataforma 

experimental para el control del MSIP y el módulo de acondicionamiento para la captura de 

las señales reales. En este capítulo se describen los resultados obtenidos de los 

controladores FOC y de pasividad. La programación de las técnicas de control se realiza en 

C y se descargan en el DSC F2335 con el Code Composer Studio (CCS), ambos de la firma 

Texas Instruments. A continuación se explican los resultados experimentales. 

 

5.1 Implementación del control de campo orientado 
 

El algoritmo de control de campo orientado (FOC) se codifica en C, se compila con del 

ambiente Code Composer Studio y posteriormente se descarga, para su ejecución, en el 

controlador digital de señales (DSC) F28235. TI proporciona un archivo de muestra para 

ver cómo se implementa este controlador y con ello ejemplificar la forma en que trabajan 

cada uno de los módulos de software que se usan para su realización. En la nota de 

aplicación [55] se muestran los pasos para comprobar el funcionamiento del FOC con el 

MSIP, así como la forma de configurar cada uno de los bloques, en forma incremental. El 

programa consta de 5 niveles incrementales (del 1 al 5). Todos los módulos vienen en la 

librería de control de motores y se le denominan MACRO [56]. 

 

En el nivel 1, internamente genera una onda de tipo diente de sierra, la cual simula la 

posición del rotor. Con base en esta se usa la transformada inversa de Park (IPARK 

MACRO) que a su vez configura el inversor de modulación vectorial espacial (SVGEN 

MACRO), cuyas salidas controlan el disparo de los transistores del inversor. El inversor 

genera una onda sinusoidal trifásica de la misma frecuencia que la de diente de sierra, y de 

este modo se verifican estos módulos. En la figura 5.1(a) se muestra el voltaje capturado 

con el sistema de adquisición de datos usando una carga resistiva con focos. Como se puede 

ver es un voltaje trifásico y la diferencia de fase entre ellas es de 120º; con voltaje eficaz de 

58.8 Vrms, 57.3 Vrms y 58.9 Vrms, y una frecuencia de 59.9 Hz. En la figura 5.1(b) se 

muestra las corrientes medidas de 351 mArms y 341 mArms de las fases A y B 

respectivamente. Para conseguir esta medición se puso la velocidad de referencia en 900 

rpm (SpeedRef=0.3) y un voltaje de referencia VdTesting=0 y VqTesting=0.5. 

 

En el nivel 2 Se verifica la conversión analógica digital (ADC CONV) y las 

transformaciones de Clarke (CLARKE MACRO) y Park (PARK MACRO). En esta parte se 

conecta al MSIP y se controla la velocidad a lazo abierto, por lo que las entradas de control 

al IPARK MACRO (ipark_Q e iparkD) son constantes. Es importante no cambiar estas 
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últimas variables porque pueden causar un mal funcionamiento del motor y la flecha del 

rotor debe colocarse en la posición 0. También se calibra el offset de las mediciones de 

corriente. 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 5. 1. (a) Señal de voltaje sinusoidal trifásica. (b) Corrientes medidas 

 

Se hizo una caracterización del inversor para obtener el voltaje eficaz que generan en 

función de los voltajes Vd y Vq, Vd=0 y Vq se varió de 0.15 a 0.85 con incrementos de 

0.1. Los resultados obtenidos se muestran en la figura 5.2, como se puede ver hay una 

relación lineal del voltaje rms contra el voltaje de Vq. 

 

 

Figura 5. 2. .Caracterización del inversor 

 

En el nivel 3 se verifica los controladores PID de corriente (PID MACRO Iqreg y PID 

MACRO Idreg), para que con base en la corriente deseada y la medida regulen la 

velocidad. Por lo cual es necesario sintonizar las ganancias de los controladores para tener 

un mejor resultado. También en esta parte del programa se usa la función QEP MACRO 

para obtener la medición de posición (ElecTheta) y la dirección (Direction). La 
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función SPEED FR MACRO  toma como entrada la posición y dirección y obtiene la 

velocidad (Speed). 

 

En el nivel 4 se verifica el rendimiento del controlado PID de velocidad (PID MACRO 

Spdreg) al cerrar el lazo con la medición de ésta. Por software se tiene la variable Isw 

con la cual toma 3 valores. Si es 0 amarra al rotor, con 1 usa el control de lazo de corriente 

(como en el nivel 3) y en el nivel 2 usa el lazo de velocidad. Cuando Isw es 2 toma la 

posición que lee del QEP MACRO. Todos estos módulos se muestran en la figura 5.3. 

 

 

Figura 5. 3. Diagrama incremental de los módulos para el control FOC 

 

Hay que hacer notar que todos los datos en los MACROS usan valores normalizados en el 

rango de -1 a 1. Para el caso de la velocidad cuando ésta es 1 su valor es de 3000 rpm. La 

posición Eléctrica cambia de 0 a 1, cuando es 0 la posición es 0º y si es 1 es de 360º. En el 

archivo HVPM_Sensorless-Settings.h se tienen definidos las escalas máximas 

para los diferentes parámetros, los cuales se enumeran en la tabla 5.1. 

 
Tabla 5.1. Parámetros de Escalamiento del Controlador FOC 

Concepto Nombre en el 

archivo 

Valor Unidades 

Voltaje de Base BASE_VOLTAGE 236.14 Vdc/sqrt(3) 

Corriente base BASE_CURRENT 20 Corriente de pico 

Frecuencia base BASE_FREQ  200 Hz 

 

En la figura 5.4 se muestra la fotografía del montaje del kit de alto voltaje con el 

electrodinamómetro realizado con el motor de imanes permanentes (a la izquierda) y el 

motor de CD (a la derecha). El kit de alto voltaje usa una fuente de voltaje externa de 15 V 
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para alimentar a los circuitos de control, y se conecta al voltaje de línea para alimentar el 

voltaje de bus del inversor. En la fotografía se observa el cable USB, en la parte central, por 

el cual se le baja el programa y se monitorean las variables dentro del DSC. 

 

 

Figura 5. 4. Fotografía de la plataforma de desarrollo con el motor 

 

5.2 Resultados del control de campo orientado 
 

El CCS posee un módulo de data logger que permite capturar 4 mediciones simultáneas y 

tiempos de adquisición de 0.5 ms y 200 muestras, las cuales se captura por el kit de alto 

voltaje y se envían a la computadora por medio de un puerto USB aislado. Sin embargo, no 

se tiene suficiente resolución para capturar tiempo largos; cuando hay un ruido en la línea 

de voltaje se pierde la sincronización entre ambos sistemas, y se tiene que reiniciar todo el 

programa. Por tal motivo no es recomendable usarlo para la captura de mediciones en esta 

aplicación. Por lo cual se hizo el sistema de adquisición de datos descrito en el capítulo 4. 

 

El programa principal se llama FOC HVPM.c y es donde se tiene el código del controlador 

de campo orientado. En este programa se sintonizó el controlador con las ganancias 

previamente calculadas y ajustadas al rango de +1. Las constantes usadas son: Kpw =0.5, 

Kiw=0.02, kd=1.05, Kpd=1.0, Kid=0.02, Kpq=1.0 y Kiq=0.02. Éstas se 

configuraron en el programa de control y se probó el sistema. 

 

Las pruebas realizadas a con el controlador son a velocidad constante y velocidad variable 

con y sin par de carga. El par de carga se obtiene de un motor de CD conectado al eje del 

MSIP y que funciona como generador de voltaje. A la salida se le conectan resistencias de 

10  para incrementar la corriente que se demanda al generador, y con ello al par de carga 

que aplicado al MSIP. A continuación se describen los resultados obtenidos en estas 

condiciones. 
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5.2.1 Mediciones sin par de carga 
 

Para las prueba realizada sin par de carga, la velocidad deseada es de 600 rpm y -600 rpm 

(con SpeedRef de 0.2 y -0.2). Se hizo un programa en LabVIEW para adquirir 

directamente las mediciones de corriente y voltaje aplicadas al MSIP, así como el par de 

carga que se tiene con un motor de corriente directa. Del kit de alto voltaje se usaron las 2 

salidas de PWM para tener la medición de la velocidad y posición del MSIP; las corriente 

de fase se miden con 2 sensores de corriente, para los voltajes se usan tres atenuadores 

cuyas salidas van a los amplificadores aislados. Para la medición del par de carga se tiene 

un motor de CD en cuya salida se tienen conectadas 3 resistencias cuyo consumo de 

corriente es proporcional al par que le demanda al MSIP, la potencia eléctrica y la 

velocidad es proporcional al par generado. Todas las señales se capturaran con una tarjeta 

de adquisición de datos con una frecuencia de muestreo de 2 kS/s y se tienen 30 s de 

medición (480,000 muestras). La velocidad deseada fue de +600 rpm con un periodo de 5 s. 

Para tener una mejor representación de las mediciones, de todas estas muestras se le 

quitaron las 1000 primeras para tener la gráfica de cuando ocurren los cambios. 

 

En la figura 5.5(a) se muestra la respuesta de la velocidad deseada y la medida, y en la 

5.5(b) se observa el acercamiento sobre la misma gráfica en el rango de 0 a 1 s. La 

velocidad inicial es de -600 rpm y la final de 600 rpm. Cuando ocurre este cambio se tiene 

un sobretiro de 18.3%, y un tiempo de establecimiento de 0.8 s, cuando cambia de 600 rpm 

a -600 rpm se tiene un sobre tiro de 17%. 

 

  
(a) (b) 

Figura 5. 5. (a) Respuesta de la velocidad del MSIP. (b) Acercamiento de la respuesta de velocidad 

 

En la figura 5.6 (a) se muestra la respuesta de la posición del rotor con respecto al tiempo y 

en la 5.6(b) un acercamiento de esta respuesta en el rango de 2.3 s a 2.8 s. Como se puede 

ver se comporta como una señal de tipo diente de sierra; sin embargo por la frecuencia de 

muestreo y los filtros que se usaron, para minimizar el ruido, los cambios no pueden ser 

muy rápidos por lo que sólo se tienen valores en el rango de 40º a 330º, cuando el rango 

real debe variar de 0º a 360º. Por lo que con esta información no son confiables las 

mediciones corrientes y voltajes en d y q. De la figura se observa que en t=2.5 s ocurre el 

cambio de velocidad deseada y se invierte el sentido de giro en la posición. 

 

 



96 

 

  
(a) (b) 

Figura 5. 6. (a) Respuesta de la posición angular del rotor del control FOC. (b) Acercamiento de la 

posición angular del rotor 

 

En la figura 5.7(a) se muestra la respuesta de la corriente en el rango de 0 a 10 s. Como se 

puede ver se mantiene estable en el rango de +0.2 A. Cundo ocurre el cambio de velocidad 

hay un incremento de éstas y llegan a 0.4 A y una vez que pasa el transitorio nuevamente 

vuelven a su valor estable. En la figura 5.7(b) se muestra la respuesta en el rango de 2.3 s a 

2.8 s, como se apreciar las señales son ondas sinusoidales. Cuando la velocidad es positiva 

la corriente Ia adelanta a la corriente Ib, si ésta se hace negativa Ib adelanta a Ia. 

 

  
(a) (b) 

Figura 5. 7. (a) Corrientes de las fases a y b. (b) Corrientes de las fase a y b en el rango de 2.4 a 2.8s 

 

En la figura 5.8(a) se muestra la gráfica de la corriente en el sistema de referencia β. 

Como se puede ver forma una especie de circunferencia como predice la teoría, ya que en 

condiciones normales son señales ortogonales. En la figura 5.8(b) se muestran las corrientes 

en    después de haberlas pasado por un filtro digital pasa bajas de 5º orden y 100Hz de 

ancho de banda. Como se observa las corrientes cambian de magnitud cuando la velocidad 

cambia de sentido. 

 

En la figura 5.9(a) se muestra la medición de los voltajes de fase que genera el inversor y se 

los aplica al motor. A 600 rpm se tiene un voltaje de pico menor de 40 V y a -600 rpm se 

mantienen los mismos valores, la diferencia es la relación entre las fases. Cuando la 

velocidad es positiva la secuencia es ABC y cuando es negativa la secuencia que se tiene es 

CBA. En la figura 5.9(b) se muestra el voltaje en el rango de 2.2 a 2.9 s, en este tiempo es 
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donde ocurre el cambio de velocidad positiva a negativa y ocurre el transitorio y el cambio 

de secuencia de los voltajes trifásicos. 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 5. 8. Gráfica de las corrientes Ialfa vs Ibeta. (b) Gráfica de las corrientes Id e Iq 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 5. 9. (a) Voltajes de fase a, b y c. (b) Acercamiento de los voltajes de fase 

 

En la figura 5.10(a) se muestra el voltaje generado por el motor de CD acoplado al MSIP y 

que gira a la misma velocidad de éste. Cuando se tiene una velocidad de 600 rpm se tiene 

un voltaje de -5 V, y si es de 600 rpm el voltaje promedio es de 5 V. En la figura 5.10(b) se 

muestra la respuesta de la corriente que prácticamente es cero, ya que no tiene conectada 

resistencias de carga, sólo se observan picos pequeño que están asociados al ruido en la 

señal. 

 

En la figura 5.11(a) se muestra la gráfica de la potencia medida en el motor de CD, 

prácticamente es cero, ya que la corriente es muy pequeña y se observan las transiciones 

cuando cambia de sentido la velocidad. En la figura 5.11(b) se tiene la gráfica del par de 

carga calculado con base en las mediciones eléctricas en el motor de CD. Como se puede 

ver prácticamente es cero y se tienen impulsos pequeños en las transiciones de velocidad, la 

mayor parte del tiempo permanece en el mismo valor estable cercano a cero. 
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(a) (b) 

Figura 5. 10. (a) Voltaje medido en el motor de CD como generador. (b)Respuesta  de la corriente del 

motor de CD como generador 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 5. 11. (a) Potencia eléctrica generada por el motor de CD. (b) Par de carga generado por el 

motor de CD 

 

5.2.2 Medición con par de carga 
 

El par de carga se aplica con tres resistencias de 10  conectadas la salida del motor de 

CD, que funciona como generador de voltaje. A medida que gira a más velocidad, éste 

proporciona un voltaje mayor y con ello las resistencias disipan más potencia. Lo cual hace 

que se incremente el par de carga hacia el MSIP.  

 

Las condiciones de operación fueron las mismas que en la sección pasada, es decir de +600 

rpm con un periodo de 2.5 s. En este caso para garantizar un mayor par de carga se 

conectan al mismo tiempo las 3 resistencias. La frecuencia de muestreo por canal fue de 2 

kS/s y se capturaron 30 segundos de operación. Como la captura inicia en un tiempo 

arbitrario con post procesamiento se ajustaron para ver un periodo completo en forma 

simétrica. Para lo cual se le cortaron las primeras 5300 mediciones. En la figura 5.12(a) y 

(b) se muestra la respuesta de la velocidad medida y la deseada. 
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(a) (b) 

Figura 5. 12. (a) Respuesta de la velocidad del MSIP con par de carga. (b) Acercamiento de la respuesta 

de velocidad con par de carga 

 

De la figura anterior se puede observar que se cuándo se cambia de -600 rpm a 600 rpm se 

tiene un sobre tiro de 16.7%, con un tiempo de establecimiento de 0.8 s. Cuando la 

velocidad cambia de 600 rpm a -600 rpm el sobre tiro es de 15.8% y un tiempo de 

establecimiento de 0.8 s. 

 

En la figura 5.13(a) se muestra la respuesta de la posición del rotor en el rango de 0 a 10 s. 

Cada 2.5 s se observa un transitorio ya que en ese tiempo es cuando se cambia la velocidad 

deseada. El rango de las mediciones cambia de 45º a 350º, sin embargo teóricamente 

debería estar en el rango de 0 a 360º, la causa de esta diferencia es por el al tiempo de 

muestreo de la adquisición de datos y al procesamiento analógico requerido. En la figura 

5.13(b) se muestra como varía la posición en el rango de 2.3 s a 2.8 s, que es el tiempo en el 

que ocurren el cambio. 

 

  

(a) (b) 

Figura 5. 13. (a) Respuesta de la posición angular del rotor. (b) Acercamiento de la posición angular del 

rotor 

 

En la figura 5.14(a) se muestra la respuesta de la corriente en el rango de 0 a 10 s. Como se 

puede ver se mantiene estable en el rango de +0.24 A y cuando, cuando la velocidad es 

negativa se mantienen en el mismo rango, con la diferencia de que la corriente Ia va 

retrasada con respecto a Ib, a diferencia de cuando la velocidad es positiva. En estado 
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estable la frecuencia es de 40 Hz y la corriente eficaz de 170 mArms. En el transitorio las 

señales dejan de ser sinusoidales y una vez que pasa se mantienen estables, como se 

observa en la figura 5.14(b). 

 

  
(a) (b) 

Figura 5. 14. (a) Gráfica de la corriente de la fase a y b. (b) Gráfica de la corrientes de fase a y b en el 

rango de 0.2 a 0.3s 

 

En la figura 5.15(a) se muestra la gráfica de las corrientes de I vs I, como predice la 

teoría se comporta como un circulo. En la figura 5.15(b) se muestra la gráfica de Id e Iq, 

teóricamente Id debería de ser cero, y solo cambiar en el transitorio, pero tiene un offset de 

-0.2 A. Iq cambia de signo en función de si la velocidad es positiva o negativa. Las gráficas 

de corriente que se muestran son las que se obtuvieron después de haberlas pasado por un 

filtro digital pasa bajas, Butterworth, de 5º orden y frecuencia de corte de 100 Hz. Un 

problema importante es que no se tienen una medición confiable de la posición del rotor y 

es el que se necesita para el cálculo de Id e Iq. 

 

  
(a) (b) 

Figura 5. 15. (a) Gráfica de las corrientes Ialfa vs Ibeta con par de carga. (b) Gráfica de las corrientes 

Id e Iq con par de carga 

 

En la figura 5.16(a) se muestra la gráfica de los voltajes de fase en el rango de 0 a 10 s. 

Como se puede ver tienen un comportamiento estable, pero cada 2.5 s ocurren los cambios 
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de velocidad. En la figura 5.16(b) se muestra un acercamiento en la zona donde ocurre el 

transitorio. En condiciones estables la frecuencia del voltaje es de 40 Hz con un voltaje 

eficaz de 23 Vrms. 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 5. 16. (a) Voltajes de fase aplicados al motor. (b) Acercamiento de la gráfica de los voltajes 

 

En la figura 5.17(a) se muestra la respuesta del voltaje generado por el motor de CD y en la 

5.17(b) la corriente. En este caso se tienen conectadas las 3 resistencias de 10 , lo que da 

una resistencia de carga de 3.3 . Cuando la velocidad es positiva genera un voltaje 

promedio de -3.3 V, cuando la velocidad es positiva, el voltaje generado es de +3.0 V. De 

la gráfica de la corriente se ve que las corrientes son de 0.9 A y -0.85 A. 

 

  

(a) (b) 

Figura 5. 17. (a) Voltaje medido en el motor de CD como generador con par de carga. (b)Gráfica de la 

corriente que sale del motor de CD como generador con par de carga 

 

En la figura 5.18(a) se muestra la gráfica de la potencia generada por el motor de CD y en 

la 5.18(b) el par de carga que le aplica al MSIP. Como se puede ver la potencia es negativa 

ya que el motor de CD funciona como generador. Cuando la velocidad es positiva el par de 

caga es positivo y cuando la velocidad es negativa el par de carga es positivo. La ecuación 

(4.20). Como se puede ver el par de carga de -0.05 Nm cuando la velocidad es negativa y 

0.04 Nm cuando la velocidad es positiva. 
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(a) (b) 

Figura 5. 18. (a) Potencia eléctrica generada por el motor de CD con resistencias. (b) Par de carga 

generado por el motor de CD con resistencias 

 

5.2.3 Medición con par de carga y velocidad constante 
 

A medida que se tiene una mayor velocidad el generador de CD presenta una mayor carga 

mecánica. El límite de velocidad del MSIP es de 3000 rpm y el del motor de CD es de 5000 

rpm. En este caso se va a probar a 1800 rpm para no llevarlo al límite, ya que a medida que 

se incrementa la velocidad el voltaje que genera el inversor tiene un mayor contenido de 

armónicos. La frecuencia de muestreo de la adquisición fue de 5 kS/s y se capturaron 20 s. 

Una vez que se tuvieron las mediciones se cortaron 20620 muestras para tener la respuesta 

del transitorio. 

 

En la figura 5.19(a) se muestra la respuesta de la velocidad cuando ésta cambia de 0 a 1800 

rpm, el tiempo de establecimiento es de 0.7 s y tiene un sobretiro de 12.2% sin par de carga. 

En la figura 5.19(b) se muestra la respuesta de 0 a 20 s se observan picos positivos y 

negativos cuando se le aplica par de carga y cuando se le retira el mismo respectivamente.  

 

  
(a) (b) 

Figura 5. 19. (a) Comportamiento de la velocidad con par de carga variable al arranque. (b)  Respuesta 

de la velocidad con par de carga variable 

 

En la figura 5.20(a) se muestra la variación de la posición angular desde el arranque del 

motor. Como se puede ver inicia de un valor de cero y de ahí tienen un comportamiento 



103 

 

tipo diente de sierra. Las mediciones no tienen posiciones cercanas a cero, y éstas se 

mantienen en el rango de 50º a 340º. En la figura 2.20(b) se muestra el comportamiento de 

las corrientes de fase, Ia adelanta a Ib porque la velocidad es positiva, y se mantienen 

acotadas en el rango de +0.6 A. La figura tiene los rangos de tiempo de 4.4 s a 4.5 s. La 

corriente eficaz de cada fase fue de Ia=355 mArms e Ib=285 mArms, con una  frecuencia 

119.9 Hz, que es proporcional a la velocidad del motor. En estas condiciones el motor tiene 

par de carga. El voltaje RMS aplicado a cada fase fue de 57.9 Vrms y una frecuencia de 

119.9 Hz, sin par de carga la corriente rms y el voltaje rms fueron de Ia=171 mArms, 

Ib=293 mArms y Va=58 Vrms. Cuando se tiene un mayor par de carga se incrementa la 

corriente que se le demanda al inversor. 

 

  
(a) (b) 

Figura 5. 20. (a) Ángulo de posición del rotor en el arranque. (b) Corrientes de fase del motor 

 

Una vez que se alcanza el estado estacionario si el voltaje que genera el motor de CD oscila 

entre -14.8 V y -10.1 V, se tiene un mayor voltaje si no tiene resistencia de carga que 

cuando la tiene (figura 5.21(a)), en la figura 5.21(b) se muestra la gráfica de la corriente 

demandada al motor de CD, cuando no se tiene resistencia de carga la corriente es 0 A, 

pero cuando se le aplica toda la resistencia de carga la corriente que le demanda es de 3.1 

A. Ésta información se observa en las figura al tener un comportamiento tipo de onda 

cuadrada. 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 5. 21. (a) Voltaje del motor de CD a velocidad constante y resistencia de carga variable. (b) 

Corriente generada por del motor de CD a velocidad constante y resistencia variable 
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En la figura 5.22(a) muestra la gráfica de la potencia generada por el motor de CD, cundo 

no se tiene carga ésta es de 0 W, pero cuando se le aplica la resistencia de carga sube a -32 

W, el cual corresponde a un par de carga de 0.17 Nm. 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 5. 22. (a) Potencia generada por el motor de CD con resistencia de carga variable. (b) Par de 

carga generado por el motor de CD  con velocidad constante y resistencia de carga variable 

 

5.3 Implementación del control por pasividad 
 

Para realizar el control por pasividad se utilizó el mismo esquema usado en la 

implementación del control de campo orientado, en el nivel 5. Se reemplazó todo el código 

por las ecuaciones del controlador obtenidas en el capítulo 3. Con métodos numéricos se 

programó la ecuación diferencial del observador del par de carga. Todo el algoritmo de 

control se ejecuta cada 100 s, por lo que su frecuencia de muestreo es de 10 kHz. 

 

La ecuación diferencial del observador del par de carga se programó usando el método de 

Euler. Todas las ecuaciones del controlador a fin de cuentas son de tipo algebraico y se 

ejecutan cada 100s sin problema. En la tabla 5.2 se muestra la parte del código que 

implementa al controlador así como la inicialización. 

 
Tabla 5.2 Código del controlador por pasividad 

#define Vmax 110      //Voltaje máximo 
#define inVmax 0.00909     //Inverso Voltaje 
máximo 
#define Wmax 3000     //Velocidad máxima 
#define Imax 20      //Corriente máxima 
 
//Control 
float bandera1=0, bandera2=0; 
float WrefRPM=0;    //Velocidad de referencia en rpm 
float facW=1.06;     //Factor de corrección de la 
velocidad 
float TLobs=0, TLobs1k=0;     //Par de carga observado 
float tempiqb=4/(3*POLES*Ppm); //Constante usada para el cálculo de iqb 
float idb=0;     //Id promedio 
float iqb=0;     //Iq promedio 
float udb=0;     //Ud promedo 
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float uqb=0;     //Uq promedo 
float tempc1=0, tempc2=0;  //Variables temporales 
float idd=0, iqd=0, wdd=0, ud=0, uq=0; 
float gama1=19, gama2=0.1, lambdak=100; //Ganancias del controlador 
float J0k=(2*J*4)/(3*POLES*POLES); 
float y1k=0, y1ka=0, h=0.0001; 
float SpeedRef2=0; 
float Id, Iq; 
 
 
 
//Control por pasividad 
 SpeedRef2= _IQsinPU(rg1.Out*0.5)*0.25+0.25; 
 WrefRPM=SpeedRef*Wmax*facW; 
 iqb=TLobs1k*tempiqb; 
 udb=-WrefRPM*LS*iqb; 
 uqb=WrefRPM*Ppm+RS*iqb; 
 
 idd=park1.Ds*Imax-idb; 
 iqd=park1.Qs*Imax-iqb; 
 wdd=(speed1.Speed-SpeedRef)*Wmax; 
 tempc1=(udb-gama1*idd)*inVmax; 
 ud=_IQsat(tempc1,0.8,-0.8); 
 tempc1=(uqb-gama2*iqd)*inVmax; 
 uq=_IQsat(tempc1,0.8,-0.8); 
 
 // Obserevador del par de carga 
 y1k=y1ka + h*(lambdak*Ppm*iqd - lambdak*y1ka + lambdak*lambdak*J0k*wdd); 
 TLobs1k=(y1k-lambdak*J0k*wdd); 
 TLobs1k=_IQsat(TLobs1k,1.0,-1.0); 
 y1ka=y1k; 
 
 Id=park1.Ds*Imax; 
 Iq=park1.Qs*Imax; 

 

5.4 Resultados del control por pasividad 
 

Las pruebas realizadas con el control por pasividad se hicieron a las mismas velocidades 

que se simularon, +600 rpm (la variable que controla la velocidad de referencia SpeedRef 

toma los valores de 0.2 y -0.2). Con el sistema de adquisición de datos se capturan 8 

señales, dando un total de 1,000,000 de datos, con una frecuencia de muestreo de 5 kS/s por 

canal, con lo cual se capturaron 20 s de mediciones. En el post procesamiento se le quitaron 

a cada canal 18460 muestras para tener mediciones a partir de la transición de -600 rpm a 

600 rpm. En este caso el motor de CD que genera el par de carga no se le conectó las 

resistencias de carga. 

 

En la figura 5.23(a) se muestra la respuesta de la velocidad deseada y la medida, y en la 

5.5(b) se muestra el acercamiento sobre la misma gráfica en el rango de 0 a 1 s. La 

velocidad inicial es de -600 rpm y la final de 600 rpm, como se puede ver no alcanza la 

velocidad deseada y tiene un error de 100 rpm (del 16%) y en este caso no tiene sobretiro. 
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Para la velocidad negativa tiene el mismo comportamiento y la velocidad final es de -475 

rpm (con un error del 20%). 

 

  

(a) (b) 

Figura 5. 23. (a) Respuesta de la velocidad del MSIP con el control por pasividad. (b) Acercamiento de 

la respuesta de velocidad del control por pasividad 

 

En la figura 5.24 (a) se muestra la respuesta de la posición del rotor con respecto al tiempo 

en el rango de 0 a 10 s. Las mediciones varían en el rango de 0 a 350º. En la figura 5.24(b) 

se hace un acercamiento el rango de 2.2 s a 2.8 s. Como se puede ver se comporta como 

una señal de tipo diente de sierra, y en 2.5 s ocurre el cambio de sentido de giro por lo que 

también cambia la señal tipo diente de sierra aparte de que se tiene el transitorio. 

 

La respuesta de las corrientes en el rango de 0 a 10 s está en la figura 5.25(a). Cuando la 

velocidad es positiva se tiene un valor simétrico de Ia=246 mArms, Ib= 242 mArms y 

frecuencia de 35.4 Hz. Cuando la velocidad es negativa las corrientes son de Ia=236 

mArms, Ib=203 mArms y frecuencia de 31.8 Hz. En la figura 2.25(b) se observa el 

transitorio cuando ocurre el cambio de velocidad deseada, la corriente de pico de la fase a y 

b es de 2.7 A y -2.9 A. 

 

  
(a) (b) 

Figura 5. 24. (a) Grafica de la posición angular del rotor con el control por pasividad. (b) Acercamiento 

de la posición angular del rotor 
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(a) (b) 

Figura 5. 25. (a) Gráfica de la corriente de la fase a y b del control por pasividad. (b) Gráfica de la 

corrientes de fase a y b en el rango de 2.2 a 2.8s 

 

En la figura 5.26(a) se muestra la gráfica de la corriente en el sistema de referencia β. 

Como los picos de corriente son muy grandes, en comparación con los que se mantienen en 

condiciones estables, por eso no se parece mucho a lo que predice la teoría, que es una 

circunferencia. En la figura 5.26(b) se muestra el comportamiento de las corrientes en d y q. 

Muestran un comportamiento estable en condiciones de velocidad constante, se muestran 

con el propósito de demostración, ya que la medición del ángulo no es muy buena por lo 

cual no se tiene una correcta medición de estas variables. 

 

Los voltajes de fase se muestran en la figura 5.27(a) y en la 5.27(b) la respuesta del voltaje 

en el transitorio. En condición estable el voltaje eficaz es de 16 Vrms con una  frecuencia 

de 33.4 Hz. En el transitorio deja de tener su comportamiento sinusoidal hasta que se 

estabiliza nuevamente, además de que se presente un pico de voltaje mucho mayor al que 

venía generando. Cuando ocurre el cambio de velocidad positiva a negativa cambia la 

secuencia de voltaje de ABC a CBA. 

 

  
(a) (b) 

Figura 5. 26. (a) Gráfica de las corrientes Ialfa vs Ibeta del  control por pasividad. (b) Gráfica de las 

corrientes Id e Iq del control por pasividad 
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(a) (b) 

Figura 5. 27. (a) Voltajes de fase a, b y c del control por pasividad. (b) Acercamiento de los voltajes de 

fase del control por pasividad 

 

En esta prueba no se conectan las resistencias de carga al motor de CD, por lo que solo 

genera un voltaje proporcional a la velocidad del rotor de MSIP, en la figura 5.28(a) se 

muestra el voltaje medido en el generador. El voltaje varía de -4 V a 4 V en función de si la 

velocidad es positiva o negativa. En la figura 4.28(b) se muestra la corriente que 

proporciona el generador, que es de 10 mA, lo cual se registra por el ruido y offset de la 

etapa de acondicionamiento. 

 

Como la corriente es casi cero, la potencia eléctrica entregada por el generador de CD es 

prácticamente cero y el par de carga también. Como las mediciones tiene perturbaciones, en 

la figura 5.29(a) y (b) se muestra las gráficas de la potencia y el par generador. En los 

transitorios hay un cambio brusco por lo que es en ese momento donde se genera un par de 

carga diferente de cero. 

 

 
 

(a) (b) 

Figura 5. 28. (a) Voltaje medido en el motor de CD como generador del control por pasividad. 

(b)Gráfica de la corriente que sale del motor de CD como generador 
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(a) (b) 

Figura 5. 29. (a) Potencia eléctrica generada por el motor de CD del control por pasividad. (b) Par de 

carga generado por el motor de CD del control por pasividad 

 

Se hicieron ajustes para obtener una buena respuesta, sin embargo estas fueron las que 

mejor se comportaron. El principal problema por lo que no se tienen buenos resultados en 

el control por pasividad, es que se necesitan conocer muy bien los parámetros del modelo 

así como el par de carga. Pero como no se tiene acceso a muchos datos de las mediciones 

dentro del controlador, no ha sido posible el poder tener una correcta caracterización de 

éste. Por tal motivo tampoco trabaja adecuadamenta el observador del par de carga.  
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Capítulo 6. Conclusiones 
 

 

 

 

El objetivo central del trabajo de tesis fue el probar las diferentes técnicas usadas en el 

control de motores síncronos de imanes permanentes, haciendo una revisión del estado del 

arte en este campo, así como contribuir a lo que ya se ha publicado, haciendo una 

comprobación del funcionamiento de éstos a nivel de simulación y experimental. Para lo 

cual se tuvo que entender la forma en que se modela el motor, se simuló y se desarrolló una 

plataforma para realizar las pruebas experimentales. También se propuso un nuevo tipo de 

control con base en una técnica de control que se ha estado usando mucho en publicaciones 

recientes.  

 

Las dos técnicas más usadas en los variadores de velocidad comerciales para MSIP, son el 

de campo orientado y el directo de par. Se comprobó con simulaciones, como se describe 

en la literatura especializada, que el control FOC tiene un mejor desempeño ya que su 

respuesta dinámica cuenta con un menor rizó en el par, en comparación con el DTC. Un 

inconveniente es que todo el tiempo se necesita conocer la posición del rotor. El control 

DTC se validó a nivel de simulación. 

 

El control de campo orientado usa 3 controladores PI para funcionar, pero el modelo del 

motor es no lineal, por lo que se tuvo que hacer simplificaciones para encontrar el valor de 

las ganancias del controlador. Una vez hecho esto se usó el método de respuesta en 

frecuencia para sintonizarlo. Durante las pruebas se tuvieron resultados muy buenos con un 

sobretiro menor al 17% y tiempos de establecimientos menores a 1s, con cambios de 

velocidad positiva a negativa, lo cual somete a la máquina a esfuerzos significativos. Con la 

realización experimental de este controlador se ha ganado la experiencia para que a futuro 

se puedan experimentar con otras técnicas de control más sofisticadas con el fin de poder 

hacer contribuciones en este campo. 

 

Una de las principales aportaciones que se hizo en este trabajo, fue el proponer un nuevo 

controlador con base en la técnica de pasividad, el cual no había sido reportado en la 

literatura que se consultó. Si bien esta técnica ha sido trabajada desde hace muchos años, en 

la forma de realizarlo hay diferencias. La principal característica del diseño de 

controladores con base en esta técnica, es que el control intrínsecamente es estable, ya que 

se diseña usando la teoría de estabilidad de Lyapunov. El controlador resultante es de tipo 

lineal que se ajusta en función del punto de operación deseado, quedando una ley de control 

que se puede programar sin muchas complicaciones. La ley de control resultante depende 

de la exactitud con que se conozcan los parámetros del modelo, ya que el punto de 

operación es función de ellos y del par de carga; como no es factible medirlo se necesita 

diseñar un observador de par de carga. A nivel de simulaciones se encontró que tiene un 

mejor rendimiento que los otros dos controladores, pero cuando se probó con la planta real, 

su rendimiento ya no tuvo el mismo comportamiento. Por tal motivo se necesita realizar 



112 

 

más trabajo experimental para ir refinando su respuesta hasta tener mejores resultados. Una 

vez que se logre esto se tendrá la posibilidad de trabajar con otros controladores basados en 

los parámetros del sistema. 

 

A diferencia de otros trabajos que se orientan exclusivamente a un tipo de control, aquí se 

abordaron tres diferentes tipos de controladores y se describió la forma en cómo se diseñan. 

Para su simulación se usaron dos ambientes diferentes que fueron Matlab/Simulink y 

Simnon. El primero usa una representación gráfica de todo el sistema, sin embargo es muy 

difícil reproducir el modelo si no se cuenta con el archivo completo de simulación. Simnon 

usa archivos de texto para definir el modelo, por lo cual es fácil configurar una simulación 

a partir de un reporte de los archivos del sistema. Una contribución importante fue el haber 

implementado el control DTC con Simnon, ya que hasta donde se tiene conocimiento no se 

había reportado este controlador con este simulador, debido a que presenta varias 

complicaciones su realización. 

 

Para pasar de la simulación a las pruebas experimentales se requirió un procesador de 

señales que ejecute el algoritmo de control en forma rápida, a un costo accesible. Por lo 

cual se descartó el uso de sistemas de prototipado rápido como son Dspace o los módulos el 

compacRIO. La alternativa más viable fue usar controladores digitales de señales. Se 

experimentó con DSPIC´s que son fáciles de conseguir y de bajo costo, pero su procesador 

es de punto fijo, con velocidad de procesamiento baja (40MIPS) y se encontraron errores en 

su ambiente de desarrollo mikroC (de la firma mikroElectronika). Se evaluaron DSP’s de 

Freescale pero el modelo que se vende en el país (el MC56F8357) trabaja a 60MIPS y se 

necesitaba un procesador más rápido. Durante esta fase la firma Texas Instruments puso en 

el mercado, a un precio muy accesible, kits de desarrollo con los diferentes Controladores 

Digitales de Señales que posee. Se seleccionó el TMS320F28335 por tener una velocidad 

de procesamiento de 150 millones de instrucciones por segundo. A la par del hardware, TI 

proporciona librerías que facilitan el desarrollo de aplicaciones para el control de motores, 

lo cual ha brindado la capacidad de que a futuro se puedan usar éstos en el desarrollo de 

nuevas aplicaciones, cuando el costo del sistema de desarrollo sea sensible. 

 

El DSP realiza las funciones de control, sin embargo para realizar el control del motor falta 

el inversor, la fuente de alto voltaje, los sensores de voltaje y corriente. Se empezó a 

realizar cada uno de estos módulos en forma discreta. También existía la posibilidad de 

comprar el inversor en forma integrada, pero no se contaba con el presupuesto. 

Comercialmente TI ofrece el kit TMDSHVMTRPFCKIT para el control de motores, que en 

un mismo empaque incluye tanto el DSP y todos los accesorios para realizar control de 

motores. Su uso facilitó enormemente el desarrollo de la aplicación a un costo accesible. 

Todo el sistema se programa en C, por lo que para experimentar con controladores más 

sofisticados es necesario el usar métodos numéricos en su codificación, y se tienen 

restricciones de capacidad de memoria. Una contribución de este trabajo es el mostrar una 

caracterización experimental de las diferentes partes del sistema, hasta donde se tiene 

conocimiento no existe un documento reportado en donde se haga una descripción como la 

que aquí se expone. 

 

Para generar reportes del comportamiento de las diferentes variables del sistema, se 

requirió muestrear las diferentes señales con tiempos de muestreo muy cortos (en el orden 
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de los milisegundos) y tiempos de adquisición grandes (de minutos). Con las herramientas 

que proporcionan el TMDSHVMTRPFCKIT y su ambiente de desarrollo el Code 

Composer Studio, no es posible lograrlo. Por lo cual una aportación importante fue el haber 

diseñado y desarrollado el sistema de acondicionamiento y el programa de adquisición de 

datos de las 9 variables a monitorear.  

 

Otra contribución importante del trabajo fue el diseñar y fabricar el electrodinamómetro 

compuesto por un motor de corriente directa, como generador de par de caga, y el MSIP. 

Por lo cual se cuenta con un sistema integral que permite rápidamente evaluar el 

rendimiento de la máquina ante condiciones de carga variables. Con la experiencia ganada 

en este sistema, en el futuro se pretende trabajar en un electrodinamómetro que permita 

evaluar motores en todo su rango de operación.  

 

Como resultado del trabajo desarrollado durante la elaboración de la tesis se publicó un 

artículo de revista, uno de congreso internacional, y cinco en congresos nacionales, en los 

que se reportaron diferentes partes de lo que aquí se escribió como son las simulaciones de 

cada uno de los controladores, el uso del DSP de Texas Instruments para el control de 

motores, el sistema de acondicionamiento. También se publicó el control de pasividad y 

tuvo críticas muy favorables. En colaboración con compañeros especialistas se han 

explorado otra posibilidad como son la realización del control de velocidad con redes 

neuronales. 

 

Un área de oportunidad es el colaborar con especialistas de otros ámbitos para empezar a 

trabajar el control de motores usando redes neuronales o lógica difusa, con el fin de que a 

futuro se puedan hacer sistemas tolerantes a fallas. También se va a trabajar en la 

implementación experimental del control directo de par. En la parte educativa el contar con 

una plataforma de este tipo en los laboratorios no es tan fácil, sin embargo en los últimos 

años ha ganado popularidad el concepto de Hardware-in-the-loop, por lo cual se va a 

trabajar en el diseño de un sistema de este tipo aplicado a los motores síncronos de imanes 

permanentes. 
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Apéndice A. Código de la 
Simulación del Control de Campo 

Orientado en Simnon 
 

Código fuente del controlador y la planta 

FOCTexas.T 

Código del Macro MACFOC.T 

CONTINUOUS SYSTEM FOCTexas 

"Este programa Simula el Control de 

Campo Orientado 

"en lazo cerrado. 

"Funciona bien 

"Es igual al que hizo Edgar en Matlab 

"11 de Septiembre de 2013. 

" States, derivates and time: 

STATE id iq w teta    iew  ivd  ivq 

DER did diq dw dteta  diew divd divq  

time t 

 

"Ecuaciones del Motor 

did=(Vd+w*Lq*iq-R*id)/Ld 

diq=(Vq-w*(Ld*id+Ppm)-R*iq)/Lq 

Te=(3/2)*P*( id*iq*(Ld-Lq)+iq*Ppm ) 

 

dw=P*(Te-TL)/J - B*w/J 

dteta=w         "Angulo 

 

wmec=w/P        "Velocidad mecánica 

wrpm=wmec*30/pi "Velocidad en rpm 

f=60 

pi=3.1416 

w1=2*pi*f 

 

MACRO MACFOC 

" Version:      1.0 

" Abstract:      

" Description: Macro que 

simula el control de campo 

orientado   

" Revision:     1.0 

" Author:        

" Created:      12/09/2013 

 

" Enter commands here: 

syst FOCTexas 

store Vd Vq id iq w wrpm 

teta va vb vc ew wref 

simu 0 2 1e-4 

split 3 1 

ashow vd vq 

ashow va vb vc 

ashow wrpm wref 

export store < store /0 

 

END 
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"Controlador 

        "Trayectoria deseada de 

volocidad en rpm 

es1=if t>0.5 then -2 else 0 

es2=if t>1 then 2 else 0 

wref=600*(es1+es2+1) 

 

        "Error de velocidad y de ahí se 

calcula Iq deseada con un PI 

        "en el rango de -1 a 1      

wrefmec=wref*2*P*pi/f 

ew=wrefmec-w 

diew=ew 

temp1a=Kpw*ew+Kiw*iew 

temp1b=if temp1a>1 then 1 else temp1a 

temp1=if temp1b<-1 then -1 else temp1b 

 

        "Error de iq y con ello se 

calcula Vq en el rango de -1 a 1 

evq=temp1-iq/6 

divq=evq 

temp2a=Kpq*evq+Kiq*ivq 

temp2b=if temp2a>1 then 1 else temp2a 

temp2=if temp2b<-1 then -1 else temp2b 

q=temp2 

 

        "Error de Id y se calcula Vd 

evd=0-id/6 

divd=evd 

temp3a=Kpd*evd+Kid*ivd 

temp3b=if temp3a>1 then 1 else temp3a 

temp3=if temp3b<-1 then -1 else temp3b 

d=temp3 

 

"Conversion de voltajes al dominio del 

tiempo 

temp4=cos(teta) 

temp5=cos(teta-2*pi/3) 
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temp6=cos(teta+2*pi/3) 

temp7=sin(teta) 

temp8=sin(teta-2*pi/3) 

temp9=sin(teta+2*pi/3) 

 

va=(d*temp4-q*temp7)*Vdc 

vb=(d*temp5-q*temp8)*Vdc 

vc=(d*temp6-q*temp9)*Vdc 

        

"Conversion de voltajes al plano D Q. 

Vd=(2/3)*(va*temp4 + vb*temp5 + 

vc*temp6) 

Vq=(2/3)*(-va*temp7 - vb*temp8 - 

vc*temp9) 

 

" Initializations: 

"wmech=1500 

Vdc=180 

P=4 

Ppm=0.0256 

J=3.1e-5 

R=2.35 

Lq=0.0065 

Ld=0.0065 

 

TL=0.10 

Tf=0 

B=0.00038 

Kt=0.272 

 

"Ganancias del controlador 

Kpw=0.055"0.0055   

Kiw=0.3984   

Kpd=0.2"0.0262   

Kpq=0.2"0.0262   

Kiq=9.4721 

Kid=9.4721   

" Equations: 



122 

 

" Parameter values: 

END 
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Apéndice B. Código de la 
Simulación del Control Director 

de Par en Simnon 
 

Código fuente del archivo de la planta  

MotPMSM.T 

Código fuente del controlador de campo 

orientado en tiempo discreto 

ContDRCk.T 

CONTINUOUS SYSTEM ModPMSM 

"Este archivo simula el motor e 

inversor  

"Las entradas son los voltajes 

de fase. 

"Las salidas son las corrientes 

de fase y la velocidada 

"Created: 13/03/2011 

 

" Inputs and outputs: 

INPUT  Vakk Vbkk Vckk 

OUTPUT iakk ibkk ickk wrpmkk 

 

STATE id iq w teta    

DER did diq dw dteta 

TIME t 

 

"Envia y recibe variables 

va=Vakk 

vb=Vbkk 

vc=Vckk 

iakk=ia 

ibkk=ib 

ickk=ic 

wrpmkk=wrpm 

 

"Modelo del motor 

DISCRETE SYSTEM ContDTCk 

" Este archivo implementa el 

control DTC para un motor PMSM      

"Created: 13/03/2011 

 

INPUT iakk ibkk ickk wrpmkk 

OUTPUT Vakk Vbkk Vckk 

 

" States and time variables: 

STATE fluxaka fluxbka secka 

fluxhka intwka  taohka zvalfaka 

zvbetaka zsecak 

NEW   fluxak  fluxbk  seck  fluxhk  

intwk  taohk   zvalfak   zvbetak 

zseck 

TIME t 

TSAMP ts 

ts=t+h 

h=10e-6 

 

   "Envia y recibé Variables 

   Vakk=vak2 

   Vbkk=vbk2 

   Vckk=vck2 

   iak=iakk 

   ibk=ibkk 

   ick=ickk 
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did=(Vd+w*Lq*iq-R*id)/Ld 

diq=(Vq-w*(Ld*id+Ppm)-R*iq)/Lq 

Te=(3/2)*P*( id*iq*(Ld-

Lq)+iq*Ppm ) 

 

dw=P*(Te-TL)/J - B*w/J 

 

utao1=if t<0.1 then 0 else 0 

utao2=if t<0.8 then 0 else 0 

utao3=if t<1.0 then 0 else 0 

utao4=if t<1.2 then 0 else 0 

TL2=utao1+utao2+utao3+utao4+0.1 

TL=TL2 

 

dteta=w 

wmec=w/P 

wrpm=wmec*30/pi "Velocidad en 

rpm 

wkk=wrpm 

 

f=60 

pi=3.1416 

w1=2*pi*f 

 

idkk=id 

iqkk=iq 

tetapkk=teta 

 

 

"Transformacion alfa beta SE 

HICIERON CAMBIOS AQUI 

Valfa=(va) 

Vbeta=(vb-vc)/sqrt(3) 

Vo=va+vb+vc 

 

 

Vd=Valfa*Cos(teta)+Vbeta*sin(tet

a) 

   wrpmk=wrpmkk 

 

   ialfak=(iak) 

   ibetak=(ibk-ick)/sqrt(3) 

   iok=iak+ibk+ick 

 

   "Calculo del flujo en alfa y 

beta 

   fluxak=fluxaka+(valfak-

R*ialfak)*h 

   fluxbk=fluxbka+(vbetak-

R*ibetak)*h 

   fluxaka:0.0256 

   

fluxsmk=sqrt(fluxak*fluxak+fluxbk*

fluxbk)    "Magnitud del flujo 

   fluxsak=atan2(fluxbk,fluxak)               

"Ángulo de fase del flujo 

   fluxsakg=180*fluxsak/3.1416 

 

 

" Initializations: 

 "Determina el Sector 

   tp1sek=sign(fluxak) 

   tp1asek=fluxak*tan(pi/6) 

   tp1bsek=sign(fluxbk) 

   

tp1absek=abs(fluxbk)>abs(tp1asek)  

"Compara si la magitud de b es 

mayor que a 

    

         "Con flujo en a positivo 

   tp2sek= if ((not tp1sek) and 

(not tp1bsek) and (not tp1absek) ) 

then 4 else 0 

   tp3sek= if ((not tp1sek) and 

(not tp1bsek) and tp1absek ) then 

5 else 0 
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Vq=-

Valfa*sin(teta)+Vbeta*cos(teta) 

 

ialfa=id*cos(teta)-iq*sin(teta) 

ibeta=id*sin(teta)+iq*cos(teta) 

 

"CAMBIO 

ia=(ialfa) 

ib=(-ialfa/2+sqrt(3)*ibeta/2) 

ic=(-ialfa/2-sqrt(3)*ibeta/2) 

 

" Initializations: 

"wmech=1500 

Vdc=180 

P=4 

Ppm=0.0256 

J=0.000031 

R=2.35 

Lq=0.0065 

Ld=0.0065 

 

Tf=0 

B=0.0038 "0.00038 

 

" Equations: 

 

" Parameter values: 

 

END 

   tp4sek= if ((not tp1sek) and  

tp1bsek and (not tp1absek) ) then 

4 else 0 

   tp5sek= if ((not tp1sek) and  

tp1bsek and  tp1absek ) then 3 

else 0 

   tp6sek= if (tp1sek and (not 

tp1bsek) and (not tp1absek) ) then 

1 else 0 

   tp7sek= if (tp1sek and (not 

tp1bsek) and tp1absek ) then 6 

else 0 

   tp8sek= if (tp1sek and tp1bsek 

and (not tp1absek) ) then 1 else 0 

   tp9sek= if (tp1sek and tp1bsek 

and tp1absek ) then 2 else 0 

        "Con flujo en a negativo 

   

tp10sek=tp2sek+tp3sek+tp4sek+tp5se

k+tp6sek+tp7sek+tp8sek+tp9sek 

   sectork=tp10sek 

   seck=sectork 

   secka:1 

 

"CONTROLADOR DE VELOCIDAD Y FLUJO 

   u1k=if ts<0.5 then 600  else  -

600 

   u2k=if ts<1 then 0  else 1200 

   u3k=if ts<1.6 then 0  else  0 

   u4k=if ts<2.1 then 0  else  0 

 

   Wdesk=u1k+u2k+u3k+u4k  

"Velocidad deseada en RPM 

   ewk=(Wdesk-Wrpmk)*P*pi/30 

   intwk=intwka + h*ewk 

   tpiw1=Kpw*ewk + Kiw*intwk 

   tpiw2= if tpiw1 > 1.5 then 1.5 

else tpiw1 
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   tpiw3= if tpiw2 < -1.5 then -

1.5 else tpiw2 

   cntwk=tpiw3"0.25"tpiw3 

   Tek=(3*P/2)*(fluxak*ibetak-

fluxbk*ialfak) 

 

   etk=cntwk-Tek 

   efk=Ppm-fluxsmk 

    

 

 

"IMPLEMENTA LA HISTERESIS, TABLA 

DE CONMUTACION Y VECTOR 

  "Implementación de la histeresis 

para el flujo y torque 

    

   temp1fk= if efk > Bflux then 1 

else 0 

   temp2fk= if efk < -Bflux then 1 

else 0 

   temp3fk= if ( (efk> -Bflux) and 

(efk < Bflux)) then fluxhka else 0 

   fluxhk=temp1fk + ((not temp2fk) 

and temp3fk) 

 

   stork=etk 

   temp1tk= if stork >  Btorque 

then 1 else 0 

   temp2tk= if stork < -Btorque 

then 1 else 0 

   temp3tk= if ((stork > -Btorque) 

and (stork < Btorque)) then taohka 

else 0 

   taohk=temp1tk + ((not temp2tk) 

and temp3tk) 

 

 

  "Identificación del sector 
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   temp1s=sectork>0 and 

sectork<1.5 

   temp2s=sectork>1.5 and 

sectork<2.5 

   temp3s=sectork>2.5 and 

sectork<3.5 

   temp4s=sectork>3.5 and 

sectork<4.5 

   temp5s=sectork>4.5 and 

sectork<5.5 

   temp6s=sectork>5.5 and 

sectork<6.5 

 

  "Vector para flujo 1 torque 1 y 

sector 1-6 

   v111k=if (temp1s) then 2 else 0 

   v112k=if (temp2s) then 3 else 0 

   v113k=if (temp3s) then 4 else 0 

   v114k=if (temp4s) then 5 else 0 

   v115k=if (temp5s) then 6 else 0 

   v116k=if (temp6s) then 1 else 0 

   

vft11k=(v111k+v112k+v113k+v114k+v1

15k+v116k)*(taohk and fluxhk) 

 

  "Vector para flujo 1 torque 0 y 

sector x 

   v101k=if (temp1s) then 6 else 0 

   v102k=if (temp2s) then 1 else 0 

   v103k=if (temp3s) then 2 else 0 

   v104k=if (temp4s) then 3 else 0 

   v105k=if (temp5s) then 4 else 0 

   v106k=if (temp6s) then 5 else 0 

   

vft10k=(v101k+v102k+v103k+v104k+v1

05k+v106k)*((not taohk) and 

fluxhk) 
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  "Vector para flujo 0 torque 1 y 

sector x 

   v011k=if (temp1s) then 3 else 0 

   v012k=if (temp2s) then 4 else 0 

   v013k=if (temp3s) then 5 else 0 

   v014k=if (temp4s) then 6 else 0 

   v015k=if (temp5s) then 1 else 0 

   v016k=if (temp6s) then 2 else 0 

   

vft01k=(v011k+v012k+v013k+v014k+v0

15k+v016k)*(taohk and (not 

fluxhk)) 

 

   "Vector para flujo 0 torque 0 y 

sector x 

   v001k=if (temp1s) then 5 else 0 

   v002k=if (temp2s) then 6 else 0 

   v003k=if (temp3s) then 1 else 0 

   v004k=if (temp4s) then 2 else 0 

   v005k=if (temp5s) then 3 else 0 

   v006k=if (temp6s) then 4 else 0 

   

vft00k=(v001k+v002k+v003k+v004k+v0

05k+v006k)*((not taohk) and (not 

fluxhk)) 

 

  "VECTOR A USAR 

   zseck=vft11k + vft10k + vft01k 

+ vft00k 

   vecTFSk=zsecak 

 

"GENERA EL INVERSOR Y LOS VOLTAJES 

   VDCk=Vdc*2/3 

   VDC2k=Vdc 

   tetainvk=(vecTFSk-

1)*60*3.1416/180 

   valfk=(VDCk)*cos(tetainvk) 

   vbetk=(VDCk)*sin(tetainvk) 
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   zvalfak=valfk 

   zvbetak=vbetk 

   zvalfaka:0 

   valfak=zvalfaka 

   vbetak=zvbetaka 

    

  "Genera los voltajes de linea 

discretos 

    

   vask1=if (vecTFSk>0.5 and 

vecTFSk<1.5) then 2*VDC2k/3 else 0 

   vask2=if (vecTFSk>1.5 and 

vecTFSk<2.5) then VDC2k/3 else 0 

   vask3=if (vecTFSk>2.5 and 

vecTFSk<3.5) then -VDC2k/3 else 0 

   vask4=if (vecTFSk>3.5 and 

vecTFSk<4.5) then -2*VDC2k/3 else 

0 

   vask5=if (vecTFSk>4.5 and 

vecTFSk<5.5) then -VDC2k/3 else 0 

   vask6=if (vecTFSk>5.5 and 

vecTFSk<6.5) then VDC2k/3 else 0 

   

vak2=vask1+vask2+vask3+vask4+vask5

+vask6 

 

   vbsk1=if (vecTFSk>0.5 and 

vecTFSk<1.5) then -VDC2k/3 else 0 

   vbsk2=if (vecTFSk>1.5 and 

vecTFSk<2.5) then VDC2k/3 else 0 

   vbsk3=if (vecTFSk>2.5 and 

vecTFSk<3.5) then 2*VDC2k/3 else 0 

   vbsk4=if (vecTFSk>3.5 and 

vecTFSk<4.5) then VDC2k/3 else 0 

   vbsk5=if (vecTFSk>4.5 and 

vecTFSk<5.5) then -VDC2k/3 else 0 

   vbsk6=if (vecTFSk>5.5 and 
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vecTFSk<6.5) then -2*VDC2k/3 else 

0 

   

vbk2=vbsk1+vbsk2+vbsk3+vbsk4+vbsk5

+vbsk6 

 

   vcsk1=if (vecTFSk>0.5 and 

vecTFSk<1.5) then -VDC2k/3 else 0 

   vcsk2=if (vecTFSk>1.5 and 

vecTFSk<2.5) then -2*VDC2k/3 else 

0 

   vcsk3=if (vecTFSk>2.5 and 

vecTFSk<3.5) then -VDC2k/3 else 0 

   vcsk4=if (vecTFSk>3.5 and 

vecTFSk<4.5) then VDC2k/3 else 0 

   vcsk5=if (vecTFSk>4.5 and 

vecTFSk<5.5) then 2*VDC2k/3 else 0 

   vcsk6=if (vecTFSk>5.5 and 

vecTFSk<6.5) then VDC2k/3 else 0 

   

vck2=vcsk1+vcsk2+vcsk3+vcsk4+vcsk5

+vcsk6 

    

" Parameter values: 

Bflux=0.001 

Btorque=0.001 

pi=3.1416 

 

Vdc=180 

P=4 

Ppm=0.0256 

J=0.000031 

R=2.35 

Lq=0.0065 

Ld=0.0065 

Tf=0 

B=0"0.0038 "0.00038 
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Kt=0.272 

"Kpw=10*0.79"0.1*0.79 

"Kiw=342.47*0.01"342.47*0.01 

Kpw=0.00055   

Kiw=0.1"0.3984   

 

 

END 

 

 

Código fuente del archivo de 

interconexión Conexion.T 

Código fuente del archivo de Macro 

MacDTC.T 

CONNECTING SYSTEM Conexion 

"Archivo de interconexion 

"Created: 13/03/2011 

 

" Time, if needed: 

TIME t 

Vakk[ModPMSM]=Vakk[ContDTCk] 

Vbkk[ModPMSM]=Vbkk[ContDTCk] 

Vckk[ModPMSM]=Vckk[ContDTCk] 

iakk[ContDTCk]=iakk[ModPMSM] 

ibkk[ContDTCk]=ibkk[ModPMSM] 

ickk[ContDTCk]=ickk[ModPMSM] 

 

wrpmkk[ContDTCk]=wrpmkk[ModPMSM] 

 

 

" Connections: 

 

END 

MACRO MacDTC 

"Macro para la simulacion del 

contron DTC con el PMSM       

"Created: 13/03/2011 

 

" Enter commands here:  

syst ModPMSM ContDTCk Conexion 

"store Tek Te seck fluxak fluxbk 

wrpm tpiw3 taohk valfak vbetak ewk 

Wdesk 

store Vd Vq id iq Wdesk wrpm teta 

va vb vc ewk valfak vbetak 

 

simu 0 2 10e-6 

split 3 1 

 

ashow vd vq 

text 'Vd Vq' 

ashow va vb vc 

text 'Va Vb Vc' 

ashow wrpm wdesk 

text 'Wrpm Wref' 

export store < store /0 
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"export store < store /0 

"AXES V -10 10 

 

 

END 
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Apéndice C. Código de la 
Simulación del Control por 

Pasividad en Simnon 
 

Código fuente del archivo del controlador 

y la planta PMSMLin3.T 

Código fuente del archivo del Macro 

MacPas3.T 

CONTINUOUS SYSTEM PMSMLin3 

"Archivo que simula el control por 

pasividad del PMSM de Texas 

"Realizado el 13 de Octubre de 2014 

"Usa lo parámetro del modelo del 

motor 

"C:\PCUTM2010\Doctor\Tesis 

Doc2\Simnon\Pasividad\PasividadTexas 

 

STATE id iq w teta  phi  

DER did diq dw dteta  dphi 

time t 

 

"Ecuaciones del Motor 

did=(Vd+w*Lq*iq-R*id)/Ld 

diq=(Vq-w*(Ld*id+Ppm)-R*iq)/Lq 

Te=(3/2)*P*iq*Ppm 

dw=P*(Te-TL)/J - B*w*P/J 

dteta=w 

 

"Angulo 

wmec=w/P 

 

"Velocidad mecÃ¡nica 

wrpm=wmec*30/pi "Velocidad en rpm 

f=60 

pi=3.1416 

w1=2*pi*f 

MACRO MacPas3 

"Macro para la simulación del 

control por pasividad 

"en el motor de Texas 

Instruments       

"Created: 23/sep/2013 

 

" Enter commands here:  

syst PMSMLin3 

store Vd Vq id iq w wrpm teta 

Va Vb Vc wref TL TLobs 

simu 0 2 100e-6 

split 3 1 

 

ashow wrpm wref 

text 'welec' 

ashow id iq 

text 'id y iq' 

ashow TL TLobs 

text 'TL y TLobs' 

 

export store < store /0 

"AXES V -10 10 

 

 

END 
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"Controlador 

"Trayectoria deseada de volocidad en 

rpm 

 

es1=if t>0.5 then -2 else 0 

es2=if t>1 then 2 else 0 

wref=600*(es1+es2+1)  "En RPM 

wref2=wref*pi*P/(30)   "Eléctrican 

con factor de corrección 

wrefc=wref2 

 

"Controlador 

idb=0 

iqb=1*TLobs*2/(3*P*Ppm) 

udb=-wrefc*Ld*iqb 

uqb=wrefc*Ppm+R*iqb 

 

idd=id-idb 

iqd=iq-iqb 

wdd=w-wrefc 

ud1=udb-gama1*idd        

"Controlador 

uq1=uqb-gama2*iqd       "Controlador 

 

ud2=if ud1>Vdc then Vdc else ud1 

ud=if ud2<-Vdc then -Vdc else ud2 

 

uq2=if uq1>Vdc then Vdc else uq1 

uq=if uq2<-Vdc then -Vdc else uq2 

 

Vd=ud 

Vq=uq 

 

"observador de par de carga 

J0=2*J/(3*P*P) 

ao=3*P*P*Ppm/(2*J) 

bo=P/J 
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co=P*B/J 

"dphi=lambda*Ppm*iqd - 

lambda*phi+lambda*lambda*J0*wdd 

dphi=lambda*(ao*iq/bo - phi + 

w*(lambda-co)/bo) 

TLobs1=phi-lambda*w/bo 

"Ajuste en el par de carga observado 

TLobs2=TLobs1*1 

TLobs3=if TLobs2>2 then 2 else 

TLobs2 

TLobs4=if TLobs3<-2 then -2 else 

TLobs3 

TLobs=(TLobs4+b*w) 

 

lambda=400 

gama1=20 

gama2=0.1 

 

" Initializations: 

Temax=5 

Vdc=180 

P=4 

Ppm=0.0256 

J=0.000031 

R=2.35 

Lq=0.0065 

Ld=0.0065 "0.00667 

TL=0.0 

Tf=0 

B=0.00038 

Kt=0.272 

 

 

"Voltajes en tiempo 

va=vd*cos(teta) - vq*sin(teta) 

vb=vd*cos(teta-2*pi/3) - 

vq*sin(teta-2*pi/3)  

vc=vd*cos(teta+2*pi/3) - 
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vq*sin(teta+2*pi/3) 

valfa=vd*cos(teta) - vq*sin(teta) 

vbeta=vd*sin(teta) + vq*cos(teta) 

 

ia=id*cos(teta) - iq*sin(teta) 

ib=id*cos(teta-2*pi/3) - 

iq*sin(teta-2*pi/3)  

ic=id*cos(teta+2*pi/3) - 

iq*sin(teta+2*pi/3) 

ialfa=id*cos(teta) - iq*sin(teta) 

ibeta=id*sin(teta) + iq*cos(teta) 

 

"Para comprobar las transformaciones 

val=(2/3)*(va-vb/2-vc/2) 

vbl=(2/3)*(sqrt(3)/2)*(vb-vc) 

vdl=cos(teta)*val+vbl*sin(teta) 

vql2=-sin(teta)*val+vbl*cos(teta) 

 

 

 

 

END 
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Evidencias de la Producción 
Académica 
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