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Resumen 

 

Control Predictivo Directo de Convertidores Estáticos de Potencia Asistido 

por Técnicas Lineales para un Desempeño Global Robusto 
 

Rodrigo Alejandro Méndez Leal, Magíster 

Universidad de Concepción, 2017 
 

 

Una estrategia de control que ha llamado la atención de la comunidad de electrónica de potencia 

los últimos años es el control predictivo basado en modelos (MPC) la cual, gracias al desarrollo 

avanzado de poderosos microprocesadores tales como microcontroladores y procesadores digitales de 

señales (DSPs) de alta capacidad computacional, ha permitido la implementación digital de esta 

estrategia en convertidores estáticos de potencia, pues la alta cantidad de cálculos que requiere 

limitaba su aplicación a sistemas con dinámicas lentas. La versión discreta o directa del MPC hace 

uso de la naturaleza discreta de los convertidores, esto es, el set finito de combinaciones de encendido 

y apagado de los switches, para predecir los posibles valores futuros de las variables asociados a cada 

estado admisible del convertidor y elegir la acción de control que minimice una función de costo 

definida previamente, la cual será aplicada el instante de muestreo siguiente. Esta estrategia tiene un 

concepto simple e intuitivo, es versátil, permite agregar restricciones y no-linealidades, abordar 

fácilmente casos multivariables, y su implementación digital es directa. Sin embargo, tiene 

desventajas tales como: requiere una alta cantidad de cálculos y la calidad del modelo y la precisión 

de los parámetros del sistema tienen directa influencia en el desempeño. Además, la estabilidad del 

sistema en lazo cerrado (L.C.) es un tema no acabado. En este trabajo se propone un enfoque 

alternativo del FCS-MPC basado en un seguimiento de una entrada de referencia, lo que amplía la 

flexibilidad de esta estrategia, permite expresar el sistema en L.C. y reduce la carga computacional. 

Se propone, entre otras, una realimentación de estado con integradores para obtener la entrada de 

referencia, de esta forma se obtiene una estrategia robusta ante errores en los parámetros y que además 

es simple de integrar al esquema de control, sin desmedro de las ventajas características del FCS-MPC 

convencional. La alternativa propuesta presenta efectivamente un correcto seguimiento de la 

referencia ante errores en los parámetros con una carga computacional asociada considerablemente 

menor. El esquema es aplicado a un control de corriente y evaluado en un inversor fuente de voltaje 

mediante simulación y de forma experimental, sin embargo, se puede extender a diferentes topologías 

y objetivos de control.   
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C  : matriz de parámetros de dimensión q·n. 
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X
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x  : vector de n variables de estados, x = [x1 x2 ··· xn]
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x
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 2x
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e  : error absoluto. 
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Abreviaciones  
 

 
Mayúsculas 

L.A.  : lazo abierto. 

L.C.  : lazo cerrado. 

LGR  : lugar geométrico de las raíces. 

MI  : máquina de inducción. 

PWM  : modulación por ancho de pulso. 
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Capítulo 1. Introducción 
 

1.1. Introducción General 

En las últimas décadas el uso de convertidores estáticos de potencia ha ganado una creciente 

presencia en un amplio rango de aplicaciones, principalmente para mejorar el desempeño y la 

eficiencia de éstas. La conversión y control de energía eléctrica usando electrónica de potencia es un 

tópico importante hoy en día debido al incremento de la demanda energética y a los nuevos 

requerimientos en términos de eficiencia. Los convertidores estáticos de potencia son usados en 

diversos sectores; industrial, transportación, energías renovables, sistemas de potencia, otros, desde 

aplicaciones residenciales a industriales tales como: aeronaves, vehículos eléctricos, energía 

fotovoltaica y eólica, filtros activos, etc. En particular, el uso de convertidores en sistemas de 

conversión de energías renovables ha crecido considerablemente en los últimos años debido a las 

nuevas políticas y preocupaciones medioambientales. Dentro de las diferentes energías renovables, 

los sistemas de generación fotovoltaica tienen especial atención en Chile debido a las características 

geográficas del país, y estos sistemas no pueden entregar potencia a la red sin un convertidor [1][2]. 

Respecto a los esquemas de control de convertidores estáticos de potencia, éstos han estado en 

constante evolución de acuerdo al desarrollo de nuevos semiconductores y nuevas plataformas de 

control. Con la introducción de transistores de potencia, como los IGBT por ejemplo, y el uso de 

modernos microcontroladores y procesadores digitales de señales (DSP) de alta capacidad 

computacional, se han desarrollado e implementado estrategias inteligentes y completamente digitales 

para el control de estos convertidores [3][4]. 

En particular, la estrategia MPC aparece aproximadamente en 1960 como una alternativa 

efectiva y completa para el control multivariable con restricciones, pero se restringía a procesos con 

dinámicas lentas debido a su alta carga computacional, el poco desarrollo tecnológico de ese entonces 

hacía inviable la utilización de esta estrategia en control de convertidores que requieren de pequeños 

tiempos de muestreo. Motivo que dejó de ser una limitante hoy en día debido al avanzado desarrollo 

de potentes microprocesadores [5][6]. 

El MPC discreto, o de estados finitos, aprovecha la naturaleza discreta de los convertidores 

considerando el set finito de combinaciones de encendido y apagado de los switches, o de voltajes 

que pueden generar. De esta forma, la estrategia no requiere de una etapa moduladora y aplica 

directamente la acción de control en el convertidor elegida mediante la minimización de una función 
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de costo predefinida, por lo que se le denomina una estrategia de control directa. Diversos estudios 

destacan su concepto simple, su versatilidad y su desempeño dinámico, lo que ha llamado la atención 

de la comunidad de electrónica de potencia. Sin embargo, tiene desventajas en comparación con las 

estrategias lineales de control, tales como: la alta carga computacional que requiere considerando la 

cantidad de cálculos necesarios, la dependencia de un modelo y parámetros precisos, entre otras 

[7][8][9]. Por lo que se han propuesto complejas soluciones que integran el esquema de control con 

compensación de errores de modelado o identificación de parámetros, aumentando la carga 

computacional y/o perdiendo el concepto simple que caracteriza al FCS-MPC [10][11]. Además, la 

estabilidad del sistema en L.C. sigue siendo un tópico sin resolver del todo [6]. 

En este estudio se propone un enfoque alternativo al FCS-MPC basado en un seguimiento de 

una entrada de referencia, a diferencia del caso convencional que hace un seguimiento de referencia 

de las variables controladas, lo cual no tan sólo permite encontrar una expresión en L.C. de la 

estrategia, sino que también amplía la versatilidad de ésta y reduce la cantidad de cálculos necesarios. 

Se propone como un criterio posible para definir la entrada de referencia, utilizar una realimentación 

de estados con integradores, la cual es sencilla de integrar en el algoritmo y garantiza cero error en 

S.S. ante errores en los parámetros. 

Para validar la alternativa propuesta se analiza el desempeño de ésta en el control de corriente 

de inversores fuente de voltaje. Sin embargo, su aplicación se puede extender a diferentes topologías. 

1.2. Trabajos Previos 

La revisión bibliográfica realizada para justificar el trabajo propuesto se ha dividido en cuatro 

puntos: (1) Control de Convertidores Estáticos de Potencia, (2) Control de Histéresis, (3) Control 

PWM y SVM, y finalmente, (4) Control Predictivo. Los temas (2) y (3) no son en los cuales se centra 

este trabajo pero se estimaron necesarios de mencionar al hablar de control de convertidores. El 

análisis de la documentación existente de control predictivo se centra en su versión discreta: FCS-

MPC. Se presta especial atención a las mejoras existentes para algunas de sus desventajas, y en la 

estabilidad de esta estrategia, en lo cual se centra este trabajo. 

1.2.1 Control de Convertidores Estáticos de Potencia 

Los esquemas de control de convertidores estáticos de potencia están en constante evolución 

de acuerdo al desarrollo de nuevos semiconductores y nuevas plataformas de control. Con la 

introducción de transistores de potencia, como los IGBT por ejemplo, y el uso de modernos  
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Fig. 1.1 Línea de tiempo de la teoría y la tecnología de control. 

Fuente: [6]. 

 
Fig. 1.2 Diferentes métodos de control de convertidores estáticos de potencia. 

Fuente: [5]-[8]. 

microcontroladores y procesadores digitales de señales (DSP) de alta capacidad computacional, se 

han desarrollado e implementado estrategias inteligentes y completamente digitales para el control de 

estos convertidores [3][4].  

Existe una amplia variedad de métodos de control de convertidores hoy en día. Los más 

conocidos son: histéresis, fuzzy, predictivo, lineal, y modo deslizante. De estos, el control de histéresis 

y el control lineal con modulación por ancho de pulso (PWM) son los más establecidos en la literatura,  
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Fig. 1.3 Esquema de control de corriente basado en Histéresis. 

Fuente: Elaboración propia. 

 
Fig. 1.4 Forma de onda – Control de corriente basado en Histéresis. 

Fuente: [13]. 

se les conoce como métodos clásicos de control [2][12][13]. 

Dentro de los tópicos de control de convertidores, uno de los más estudiados es el control de 

corriente y es en el cual se centra el presente trabajo, por ende, la revisión sobre los métodos de control 

se hace con énfasis en este tópico. 

1.2.2 Control de Histéresis 

La idea central de esta estrategia es mantener la diferencia entre las referencias y las variables 

sensadas dentro de una banda de histéresis. Las corrientes de carga medidas son comparadas con las 

referencias usando comparadores de histéresis. Cada fase de las variables controladas utiliza un 

comparador independiente el cual manipula cada pierna respectiva del convertidor de tal forma que 

las corrientes estén forzadas a mantenerse dentro de la banda de histéresis. Sin embargo, existen 

alternativas donde estos comparadores son dependientes. 
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Fig. 1.5 Esquema de control lineal clásico de corriente de un VSI trifásico. 

Fuente: Elaboración propia. 

El desempeño de esta estrategia se caracteriza por una rápida respuesta dinámica, pero debido 

a la interacción entre las fases, el error de las variables controladas no está estrictamente restringido a 

la banda de histéresis. Además, la frecuencia de conmutación cambia con las variaciones de los 

parámetros de la carga y las condiciones de operación, lo que puede provocar problemas de resonancia 

[13][14]. 

Diferentes alternativas se han propuesto para obtener una frecuencia de conmutación 

constante. Estos se basan principalmente en reducir la interferencia entre fases o utilizando 

comparadores dependientes [15][16][17]. Otra alternativa es implementar esta estrategia utilizando 

vectores espaciales, así se evita la acción independiente de los comparadores y se escoge el estado de 

conmutación utilizando una Tabla de Conmutación [18][19], consiguiendo mejorar el desempeño de 

la estrategia convencional. 

1.2.3 Control PWM y SVM 

El considerar una etapa de modulación para la generación de las señales de control de los 

switches del convertidor permite linealizar éste. De este modo, cualquier controlador lineal puede ser  

utilizado, sin embargo, el más comúnmente elegido es el controlador proporcional-integrativo (PI) 

[2][3][12]. 

En la modulación por ancho de pulso (PWM) la generación de los pulsos de disparo está basada 

en comparar una moduladora sinusoidal (SPWM) con una portadora triangular de alta frecuencia, 

generando un voltaje pulsado. La componente fundamental de este voltaje generado es proporcional 

a la referencia. Entre sus desventajas se encuentra el no aprovechamiento de toda la región de 

operación lineal que puede proveer el voltaje DC. Para ampliar la región de operación se han propuesto  
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Fig. 1.6 Ejemplo de generación de pulsos SPWM. 

Fuente: Elaboración propia. 

soluciones que inyectan componentes de secuencia cero a la moduladora [20], posibilitando así la 

utilización de índices de modulación mayores sin entrar en sobremodulación. 

La modulación por vectores espaciales (SVM) se basa en descomponer el vector de voltaje de 

referencia en los vectores admisibles del convertidor, y se determina la contribución en voltaje que  

debe hacer cada uno de ellos. Este enfoque vectorial permite alcanzar la máxima región de operación 

que puede proveer el voltaje d.c. [21]. 

Estos esquemas de control producen una frecuencia de conmutación constante y determinada 

por la frecuencia de la portadora. Al utilizar un controlador PI, el desempeño depende del diseño de 

éste y se asegura cero error en estado estacionario (S.S.) para referencias continuas, para referencias 

sinusoidales se deben utilizar transformaciones de coordenadas. Al representar el sistema en ejes 

rotatorios se debe considerar además un desacoplador para poder diseñar los controladores. Frente a 

estas claras desventajas, existe la opción de usar controladores resonantes o proporcionales-

resonantes, los cuales no requieren de transformaciones de coordenadas ni de desacopladores, además 

se ha demostrado que estos controladores presentan un mejor rechazo a perturbaciones y a errores en 

sincronización. El principio de funcionamiento del controlador resonante se basa en introducir una 

ganancia infinita a la(s) frecuencia de resonancia elegida para eliminar el error en S.S. a esa frecuencia, 

por lo que conceptualmente es similar a un integrador cuya ganancia infinita fuerza el error en S.S. a  
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Fig. 1.7 Ejemplo de generación de pulsos SVM. 

Fuente: Elaboración propia. 

cero. [22][23][24]. 

1.2.4 Control Predictivo 

Los métodos de control predictivo se basan fundamentalmente en el uso del modelo del sistema 

para predecir el comportamiento futuro de las variables controladas. Esta información es usada por el  

controlador para elegir la acción de control óptima de acuerdo a algún criterio predefinido. Algunos 

métodos de control predictivo son: deadbeat, histéresis, basado en trayectorias, y basado en el modelo 

(MPC) [5]. Este último es en el cual se centra este trabajo. 
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Fig. 1.8 Tabla comparativa; estrategias de control de convertidores estáticos de potencia. 

Fuente: Elaboración propia. 

El control predictivo deabeat se basa en usar el modelo del sistema para calcular, en cada 

periodo de muestreo, el voltaje necesario a aplicar para alcanzar la referencia el instante de muestreo 

siguiente. El control predictivo basado en histéresis trata de mantener la variable controlada dentro de 

la banda o área de histéresis prediciendo el comportamiento de la corriente para cada estado posible 

del convertidor. El principio del control predictivo basado en trayectorias es, como su nombre lo dice, 

forzar las variables controladas a trayectorias previamente calculadas [25]. 

MPC tiene como principio hacer uso explícito del modelo para predecir en un horizonte 

definido el comportamiento de las variables del sistema y elegir la secuencia de control óptima 

minimizando una función de costo predefinida, sin embargo, sólo se aplica el primer elemento de la 

secuencia elegida ya que este cálculo se hace cada periodo de muestreo. En un comienzo, 1980s, este 

esquema se utilizaba sólo en control de procesos debido a la cantidad de cálculos que requiere; el lento 

comportamiento dinámico que tienen las variables de algunos procesos químicos, por ejemplo, 

permitía realizar estos cálculos [26]. Los pequeños tiempos de muestreo utilizados en control de 

convertidores hacía inviable la aplicación de este esquema en convertidores, por lo que se proponen 

alternativas para reducir el tiempo de cálculo; resolver el problema de optimización offline [27], o 

analíticamente obteniendo un controlador lineal [28]. Sin embargo, en las últimas décadas con el 

avanzado desarrollo de microprocesadores la carga computacional dejó de ser una limitante y se 

amplió el estudio de esta estrategia en convertidores [6]. 
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Fig. 1.9 Estrategias de Control Predictivo. 

Fuente: [5]. 

El esquema MPC se puede dividir en dos grupos: con un set de estados continuos, donde se 

requiere una etapa moduladora, o con un set de estados finitos (FCS) donde las acciones de control se 

aplican directamente al convertidor sin pasar por una etapa moduladora, o sea se puede considerar 

como una estrategia de control directa. El FCS-MPC aprovecha la naturaleza discreta de los 

convertidores teniendo en cuenta la cantidad finita de combinaciones de estado de los switches que se 

pueden aplicar en éstos, reduciendo el problema de optimización a la evaluación de todos los estados 

posibles, y a la selección del estado que minimice una función de costo predefinida, el cual es aplicado 

el instante de muestreo siguiente. El principio de esta estrategia de control es muy simple e intuitivo, 

además el esquema es flexible, permite la inclusión de restricciones y no-linealidades, y el controlador 

resultante es sencillo de implementar digitalmente. Respecto al desempeño, el control predictivo se 

caracteriza por una rápida respuesta dinámica [7][8]. 

El potencial que presenta esta estrategia ha llamado la atención de la comunidad de electrónica 

de potencia, ésta se ha estudiado exhaustivamente en la literatura en los últimos años [29]. Se han 

realizado estudios detallados de la aplicación de este esquema de control a distintas topologías como: 
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inversor de dos niveles [9], NPC [30], rectificador AFE [31], donde se desarrollan todos los pasos 

necesarios para implementar la estrategia en cada una de las topologías mencionadas; modelado, 

discretización, función de costo, algoritmo. Además, se compara el desempeño mediante simulación 

y experimentación con estrategias lineales clásicas, se presenta una alternativa a la función de costo 

para reducir la frecuencia de conmutación del convertidor penalizando los cambios de estado que más 

conmutaciones requiera [30] y se muestra el efecto de los errores de los parámetros de la carga (RL) 

en el inversor de dos niveles para un punto de operación en particular, obteniendo efectos 

considerables para los errores en el inductor [9]. Sin embargo, la estrategia se ha desarrollado para 

variadas topologías. 

Dentro de las principales desventajas que presenta el FCS-MPC se encuentra: el alto costo 

computacional, el espectro disperso, la alta y variable frecuencia de conmutación y por ende altas 

pérdidas por conmutación, y la dependencia de la precisión del modelo. Para esto se han propuesto 

distintas alternativas: 

- La inclusión de un filtro para el error de las variables controladas permite manipular el espectro 

de la corriente si éste es diseñado apropiadamente. La función de costo al evaluar las variables 

filtradas pone énfasis en algunas bandas de frecuencias mientras otras se vuelven menos 

relevantes [32]. 

- La modificación a la función de costo para reducir la frecuencia de conmutación: agregar un 

término que penalice las conmutaciones; a mayor cantidad de conmutaciones mayor 

penalización, prediciendo el número de conmutaciones requeridas por cada combinación de 

switches posible [30][33], o agregando un término asociado a la potencia perdida el cual 

considera el punto de operación actual [34]. 

- Reducir la cantidad de estados a evaluar encontrando el vector espacial de referencia usando 

un enfoque deadbeat y luego evaluando sólo los vectores admisibles adyacentes al vector de 

referencia encontrado [35][36]. 

- El integrar al esquema técnicas de identificación de parámetros y compensación de errores de 

modelado permite conseguir una mayor robustez ante errores en los parámetros del modelo 

[10][11]. 

En los trabajos recién mencionados se utiliza siempre un horizonte de predicción N = 2, sólo 

compensando el retardo por cálculo. Sin embargo, se ha demostrado que utilizando un horizonte de 

predicción mayor, mejora el desempeño estacionario de este esquema de control [8], el problema es 

la carga computacional que implica ampliar el horizonte de predicción. En [37] y [38] se propone y 
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evalúa el desempeño de un enfoque alternativo para resolver el problema de optimización el cual está 

basado en una decodificación esférica. La carga computacional de esta alternativa es independiente 

de la cantidad de niveles del convertidor y su eficiencia permite ampliar el horizonte de predicción 

incluso en topologías multinivel. 

A pesar de la extensa documentación existente en la literatura sobre FCS-MPC aún hay temas 

que no están acabados. Uno de ellos es la estabilidad de esta estrategia [6]. Una alternativa está basada 

en considerar que el sistema tiene entradas cuantificadas [39][40][41]. La estabilidad garantizada en 

estos trabajos es equivalente al teorema del acotamiento final definido para sistemas perturbados [42], 

le llaman estabilidad práctica. La metodología utilizada es equivalente a la discretización de la 

demostración de estabilidad para el caso MPC continuo [43], donde la función de costo es también la 

función candidata a Lyapunov, por lo que la estrategia pierde en parte flexibilidad, y se define de tal 

forma que se satisfagan las condiciones de estabilidad práctica. En [44] se presenta una extensión del 

trabajo realizado en [41], se diseña una función de costo de forma análoga a lo desarrollado en el 

trabajo previo de tal forma de caracterizar el desempeño del convertidor controlado y asegurar la 

estabilidad local para una clase de convertidores.  

Otro enfoque se presenta en [45] donde también se considera que el sistema tiene entradas 

cuantificadas pero no determina el conjunto final invariante de las variables, sólo garantiza la 

estabilidad y se desarrolla para un caso específico motor-inversor. Se propone una función candidata 

a Lyapunov y el controlador filtra las entradas posibles que no generen que la derivada de la función 

de Lyapunov sea no positiva en el punto de operación actual, sin embargo, se demuestra que siempre 

existirá al menos una entrada que cumpla esta condición. De esta forma se garantiza la estabilidad del 

sistema. 

En [46], a diferencia de los casos anteriores se estudia la estabilidad en L.C. para el control 

MPC directo de corriente. En este trabajo, el control se representa como un problema de optimización 

de “forma cerrada”. Las restricciones consideradas aseguran que las entradas y las variables de estado 

tomen valores dentro de un espacio acotado, de esta forma se asegura la estabilidad práctica. 

Finalmente, se presenta una modificación a una de las restricciones de tal forma de poder asegurar la 

estabilidad frente a incertidumbre en los parámetros. 

1.3. Hipótesis de Trabajo 

Es posible desarrollar una estrategia de control de convertidores estáticos de potencia basada 

en control predictivo de estados finitos que sea robusta ante errores en los parámetros, de menor carga 
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computacional y que admita una expresión en L.C. Lo anterior sin perder las ventajas características 

del FCS-MPC. 

1.4. Objetivos 

1.4.1 Objetivo General 

Estudiar el desempeño del FCS-MPC y proponer una estrategia alternativa que permita obtener 

un comportamiento robusto ante errores en los parámetros, con una menor carga computacional y que 

permita estudiar la estabilidad en L.C., sin perder las ventajas características de esta estrategia de 

control. 

1.4.2 Objetivos Específicos 

 Estudiar y analizar las ventajas, desventajas y los vacíos actuales del FCS-MPC. 

 Estudiar las distintas mejoras existentes para solventar las desventajas del FCS-MPC. 

 Proponer una solución robusta a la dependencia de la precisión de los parámetros con una 

carga computacional reducida. 

 Determinar una expresión en L.C. para poder estudiar la estabilidad del sistema de control. 

1.5. Alcances y Limitaciones 

 Para poder enfocar el análisis en la estrategia de control, las topologías consideradas tendrán 

una carga lineal RL por simplicidad. 

 La frecuencia angular se considerará constante a lo largo del estudio. 

 Los switches y componentes serán considerados como ideales para la modelación del 

convertidor. 

 La implementación del sistema de control se realizará en una dSPACE 1103. 

 El trabajo se desarrollará en el Laboratorio de Control Digital Aplicado (LCDA), del 

Departamento de Ingeniería Eléctrica (DIE) de la Universidad de Concepción, con los 

componentes disponibles en el laboratorio. 

1.6. Temario y Metodología 

El desarrollo de esta tesis está dividido en 5 capítulos. El presente introduce el tema de estudio, 

fija el contexto actual del control de convertidores estáticos de potencia con énfasis en las estrategias 
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clásicas y en el FCS-MPC, sobre la cual se centra este trabajo. El segundo capítulo exhibe de forma 

detallada el principio de funcionamiento del FCS-MPC convencional y se muestra su desempeño 

frente a diferentes escenarios. En el Capítulo 3 se presenta la estrategia propuesta basada en un FCS-

MPC alternativo que busca solventar algunas desventajas características del FCS-MPC convencional. 

En el cuarto capítulo se presenta la comparación de desempeño de la estrategia convencional con las 

estrategias propuestas, bajo diferentes escenarios, mediante simulación y de forma experimental. Por 

último, en el Capítulo 5 se exponen las conclusiones y el trabajo futuro propuesto. 

La metodología del desarrollo consiste en: 

 Búsqueda de bibliografía mayoritariamente en IEEExplore para conocer el estado del arte en 

control de convertidores estáticos de potencia, en particular, control predictivo. 

 Realización de un análisis y estudio teórico de topologías básicas. Para esto se desarrollarán 

modelos basados en los principios físicos del convertidor. 

 Proposición de estrategias de control para las variables a.c. y d.c. del convertidor. 

 Simulación en Matlab, Mathcad y PSim para verificar los modelos y controladores propuestos. 

 Implementación de un prototipo de bajo voltaje y baja potencia controlado por dSPACE 1103. 

Los diseños y construcción son realizados en el LCDA. 

 Obtención de resultados experimentales para evaluar el desempeño de algoritmos utilizados y 

contrastarlos con las simulaciones. 
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Capítulo 2. FCS-MPC 
 

2.1. Introducción 

Dentro de las estrategias de control predictivo se encuentra la versión discreta del MPC y es 

en la cual se enfoca este trabajo. Esta estrategia ha llamado la atención de la comunidad de electrónica 

de potencia debido a las ventajas que presenta en comparación con las estrategias clásicas; su concepto 

simple, su flexibilidad que permite tratar el problema multivariable e incluir restricciones, y se destaca 

su rápida respuesta dinámica. En este capítulo se desarrolla el FCS-MPC de forma general para el 

control de corriente y se ejemplifica con un VSI trifásico con carga RL. Se muestra en su forma básica 

y se deja en evidencia algunas ventajas y desventajas propias de la estrategia en su versión 

convencional. 

2.2. Control Predictivo basado en Modelos 

El Control Predictivo basado en Modelos (MPC) se origina a fines de los 70s en procesos 

industriales petroquímicos y se ha desarrollado considerablemente desde entonces. El término MPC 

no se refiere a una estrategia de control en particular si no a un amplio rango de métodos de control 

los cuales hacen uso explícito del modelo del proceso para obtener la señal de control que minimiza 

una función de costo o función objetivo. Las principales características de esta familia de técnicas de 

control son, 

- Uso explícito del modelo para predecir la salida en instantes de muestreo futuros 

(horizonte). 

- Cálculo de la secuencia de control que minimiza una función de costo. 

- Aplicación de la primera señal de control de la secuencia calculada en cada instante 

de muestreo. 

El MPC presenta una serie de ventajas sobre otros métodos, entre las cuales se encuentran, 

- Conceptos intuitivos. 

- Se puede usar para controlar una gran variedad de procesos, incluyendo sistemas 

con extensos tiempos de retardo, sistemas de fase no-mínima o inestables. 

- El caso multivariable es fácil de tratar. 

- Permite incluir restricciones de manera sencilla. 

- Es muy práctico cuando las referencias futuras son conocidas (robótica). 



15 

 

- Es una metodología totalmente abierta basada en ciertos principios básicos que 

permiten extensiones. 

Lógicamente también tiene desventajas, 

- Cuando se consideran restricciones y/o un horizonte de predicción extendido, la 

cantidad cálculos requeridos crece considerablemente. 

- La necesidad de un modelo apropiado del proceso. 

- La estabilidad puede ser difícil de probar debido a la inclusión de restricciones y 

no-linealidades. 

Sin embargo, en la práctica el MPC ha probado ser una buena estrategia para el control 

industrial. 

2.2.1 Estrategia 

El primer elemento del método es contar con un modelo del sistema a controlar. Este modelo 

puede ser no-lineal y se puede expresar de forma discreta, 

  ( 1) ( ), ( )k k k x f x u , (2.1) 

donde ( )kx  representa el vector de estados al instante k y ( )ku  el vector acción de control. Las salidas 

del sistema dependerán de los estados y de las acciones de control, 

  ( ) ( ), ( )k k ky h x u . (2.2) 

Si el sistema es lineal admite la representación en variables de estado, 

 ( 1) ( ) ( )k k k  x Ax Bu , (2.3) 

 ( ) ( ) ( )k k k y Cx Du . (2.4) 

El diseñador debe determinar una función de costo que represente el criterio de evaluación del 

comportamiento del sistema. La formulación general es, 

      
1

ˆ ˆ( ), ( ) ( ), ( ) ( ), ( ), ( )
k N

j k

g k k F k N k N L j j j
 



    ref refy u y y y u y , (2.5) 
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Fig. 2.1 Principio de trabajo del MPC. 

Fuente: Elaboración propia. 

donde N es el horizonte de predicción, ( )krefy  es la referencia en el instante k y se define U como la 

secuencia de control óptima, 

  ( ), ( 1),..., ( 1)U k k k N   u u u . (2.6) 

L es una función de estados presentes y futuros, acciones de control y valores de referencia. F 

considera explícitamente el costo asignado al estado final del sistema luego de N instantes de 

muestreo. El problema de optimización es encontrar la secuencia de acciones de control óptimas Uop 

que minimice la función de costo g. Ésta debe pertenecer al set de acciones de control permitidos por 

el sistema. Esta secuencia óptima produce el valor mínimo de g satisfaciendo las condiciones y 

restricciones establecidas por el sistema, 

  arg minop
U

U g . (2.7) 

Luego de este proceso, la acción de control a aplicar es determinada simplemente como el 

primer elemento de la secuencia óptima Uop. Los demás elementos son usados solamente durante el 

proceso de optimización. El proceso completo es repetido el siguiente instante de muestro, calculando 

la nueva secuencia y acción de control óptimos. 

k1k  1k  k N

y

( )u k

Pasado Futuro

Horizonte de Predicción

( 1)u k 
( 1)u k 

ŷ
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 ( ) ( )opk ku u . (2.8) 

2.2.2 MPC en Convertidores Estáticos de Potencia 

Anteriormente se mencionó que el MPC se origina a fines de los 70s, sin embargo, su 

aplicación en electrónica de potencia es más reciente debido a los pequeños tiempos de muestreos que 

requieren estos sistemas. El desarrollo de veloces microprocesadores ha incentivado la investigación 

de nuevos esquemas de control, tales como el MPC. 

Una alternativa interesante es el Control Predictivo Generalizado (GPC), el cual permite 

obtener la solución del problema de optimización de forma analítica cuando el sistema es lineal y sin 

restricciones, obteniendo una ley de control explícita que puede ser fácil de implementar. 

Para que sea posible la implementación del MPC en un sistema real, considerando el pequeño 

tiempo disponible para cálculos debido al rápido tiempo de muestreo, se ha propuesto resolver el 

problema de optimización offline usando una estrategia llamada MPC explícito. El problema de 

optimización es resuelto considerando el modelo del sistema y las restricciones, resultando una tabla 

de búsqueda la cual contiene la solución óptima como una función del estado del sistema. 

La mayoría de los esquemas recién mencionados aproximan el modelo de los convertidores a 

un sistema lineal por medio de un modulador. Esta aproximación simplifica la optimización y permite 

calcular una ley de control explícita. Sin embargo, esta simplificación no toma en cuenta la naturaleza 

discreta de los convertidores estáticos de potencia. 

Incluyendo la naturaleza discreta de los convertidores es posible simplificar el problema de 

optimización permitiendo la implementación online. Considerando la cantidad finita de estados de 

conmutación que admiten los convertidores y los veloces microprocesadores disponibles hoy en día, 

la acción de control óptima es posible encontrarla online. Esta consideración le da más flexibilidad y 

simplicidad al esquema de control, resultando en la estrategia en la que se centra este trabajo: Control 

Predictivo de Estados Finitos (FCS-MPC). 

2.3. Control Predictivo de Estados Finitos Convencional 

El FCS-MPC es un caso particular de control predictivo basado en modelos. Esta estrategia 

hace uso de la naturaleza discreta de los convertidores para evaluar explícitamente los posibles valores 

futuros de las variables a partir del set finito de combinaciones de switches o de vectores admisibles 

del convertidor, y finalmente usar esta información para encontrar la acción de control óptima. 
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Fig. 2.2 Diagrama de control genérico – FCS-MPC. 

Fuente: [7] 

De forma resumida y generalizada, la formulación de esta estrategia se puede dividir en tres 

etapas: modelación, selección de la función de costo, y algoritmo de optimización. 

 Modelo del sistema: La modelación de una parte fundamental del esquema FCS-MPC. Un 

modelo poco preciso puede conllevar a predicciones erróneas y perjudicar el desempeño de la 

estrategia. Si bien del modelado se obtiene un modelo continuo del sistema, la implementación 

práctica se hace en plataformas digitales y por ende, se requiere de una fiel representación 

discreta del modelo continuo. El comportamiento futuro de las variables se predice utilizando 

el modelo discreto. Debido a los pequeños tiempos de muestreo utilizados en control de 

convertidores de potencia, se suele usar una aproximación de Euler hacia adelante para 

discretizar las derivadas de primer orden. 

 Selección de la función de costo: En la función de costo se expresa lo que se desea minimizar. 

Las funciones de costo más básicas son las basadas en la diferencia absoluta o cuadrática entre 

las variables controladas y las referencias. Sin embargo, se pueden agregar términos con 

factores de peso a esta función para incluir restricciones de entrada o de conmutación entre 

otras. Considerando el retardo por cálculo, esta función debe ser modificada y desplazada un 

instante de muestreo, de esta forma, la entrada óptima encontrada será aplicada el instante de 

muestreo siguiente. 

 Algoritmo de optimización: La minimización de la función de costo se hace mediante una 

búsqueda exhaustiva para cada estado admisible del convertidor. El algoritmo de la estrategia 

se resumen en la siguiente secuencia: 

I) Medir variables. 

II) Aplicar la entrada óptima encontrada el instante de muestreo anterior. 

III) Extrapolar a partir del modelo discreto para estimar el valor futuro de las variables 

Carga

Minimización 

de la función 

de costo

Modelo 

predictivo

( )ks

Mediciones

( )kx

( )krefx

ˆ ( 1)k x

Convertidor

n

FCS- MPC
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considerando la entrada aplicada. 

IV) Evaluar todas las entradas posibles para elegir la que minimice la función de costo, la 

cual será aplicada el instante de muestreo siguiente. 

El concepto de esta estrategia de control es sencillo, su aplicación digital es directa, permite la 

inclusión de no-linealidades, entre otras ventajas. Por lo que se ha presentado como alternativa a las 

estrategias clásicas. Sin embargo, también tiene desventajas, entre ellas: 

- La cantidad de cálculos requeridos: Volviendo al algoritmo de optimización, se 

observa que en la forma convencional se deben evaluar todos los estados 

admisibles del convertidor para encontrar el óptimo. Cuando se implementa en una 

topología de dos o menos niveles, con la tecnología actual, no es un problema 

mayor. Pero si se implementa en una topología multinivel y/o con horizonte 

extendido, deja de ser trivial este problema, pues la cantidad de estados posibles 

aumenta exponencialmente. 

- La dependencia de la calidad del modelo: La estrategia depende exclusivamente 

del modelo. El desempeño de ésta estará condicionado con la calidad del modelo 

y la precisión de los parámetros utilizados. El uso de parámetros imprecisos puede 

producir predicciones imprecisas lo cual puede conllevar a una minimización 

errónea de la función de costo. 

Para ilustrar todo lo anterior, se desarrolla la estrategia en un VSI trifásico de dos niveles con 

carga RL. 

2.3.1 Modelo del Convertidor 

A) Modelo continuo 

El VSI trifásico de dos niveles puede ser modelado como muestra la Fig. 2.3, considerando 

que los dos switches de cada fase del inversor operan de forma complementaria para evitar el 

cortocircuito de la fuente d.c. y que los 6 switches admiten dos estados: on/off. Luego, el estado de 

operación de los switches se puede representar por fases como un estado de conmutación, 

 
1

1

, s  on1

 , s  off0

as


 


, (2.9) 
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Fig. 2.3 VSI trifásico con carga RL.  
Fuente: Elaboración propia. 

 
3

3

, s  on1

 , s  off0

bs


 


, (2.10) 

 
5

5

, s  on1

 , s  off0

cs


 


. (2.11) 

Estas señales de conmutación definen el valor de los voltajes del convertidor, 

 aN a

dcv s V , (2.12) 

 bN b

dcv s V , (2.13) 

 cN c

dcv s V . (2.14) 

Debido a las restricciones de la topología, existen sólo 8 combinaciones posibles de estados 

de conmutación en el convertidor, y de estas 8 combinaciones se generan 7 voltajes diferentes pues 

existe un par de combinaciones que generan el mismo voltaje (redundantes), como se puede observar 

en la Tabla 2.1 y en la Fig. 2.4. 

Ahora se representa el voltaje generado en ejes   (detalles en el Anexo), 

 

1 1
1

2 2 2

3 3 3
0

2 2

a

b

dc

c

s

s V

s



       
   
       

v . (2.15) 

R
1s 3s 5s

1s 3s 5s

L

dcV



 a

b

c

anv

abc
i

N

n
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De esta última expresión se puede obtener el set finito de vectores de voltaje admisibles a partir 

de todas las combinaciones de switches permitidas por el convertidor, lo que deja en evidencia la 

naturaleza discreta del sistema. 

Al aplicar la LVK en el lado a.c. se obtiene la dinámica de las corrientes en ejes abc, 

 
abc

abc abcd
L R

dt
 

i
v i , (2.16) 

donde abc
i  es el vector de corriente de carga y abc

v  es el vector de voltaje del convertidor. Se puede 

obtener un modelo más preciso considerando los voltajes de saturación de los switches y la caída de 

tensión en los diodos pero se suele usar un modelo simple debido a que uno de los enfoques 

característicos de esta estrategia es la simplicidad. 

Ahora se procede a aplicar transformaciones de coordenadas para representar el modelo en 

ejes dq o  . No hay diferencia en el desempeño de las variables entre usar una transformación u 

otra, sin embargo, existen algunas diferencias en el desarrollo de éstas. Por ejemplo, en ejes 

estacionarios las referencias son sinusoidales por lo que para predecir las referencias futuras se debe 

extrapolar, no así en ejes rotatorios donde las referencias sinusoidales transformadas son constantes 

por lo que no es necesario extrapolar. Por otro lado, al trabajar en ejes estacionarios, los voltajes 

admisibles de los convertidores quedan definidos y no varían en el tiempo lo que permite optimizar 

el código, no así al trabajar en ejes dq donde los voltajes transformados dependen del tiempo. Trabajar 

con ambas transformaciones de coordenadas tiene desventajas, no obstante, ambas reducen la cantidad 

de variables a controlar en comparación a trabajar en ejes abc lo que simplifica considerablemente el 

control. 

El modelo en ejes   se obtiene aplicando la transformada de Clarke (detalles en el Anexo), 

considerando que 
abc

abc



 x T x , 

 
abc

abc abc

d
L R

dt



  

 



  
T i

T v T i , (2.17) 

  abc abc

d
L R

dt


 

  

 
  

 

i
T T v i , (2.18) 

simplificando, 
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d

L R
dt


  

i
v i , (2.19) 

finalmente, 

 
1d R

dt L L


   

i
i v . (2.20) 

Y el modelo en ejes dq se obtiene aplicando la transformada de Park (detalles en el Anexo), 

considerando que 
abc dq

dq abcx T x , 

 

dq

dq abc dq dq

dq abc dq abc

d
L R

dt



  
T i

T v T i , (2.21) 

 
dq

dq dq dq

dq abc dq abc dq abc dq abc

d
L R

dt
   

 
   

 

i
T Wi T T v T i , (2.22) 

simplificando, 

Tabla 2.1 Vectores espaciales VSI de 2 niveles. 

sa sb sc Vector de voltaje 

0 0 0 0 v 0  

1 0 0 1

2

3
dcVv  

1 1 0 
2

1 3

3 3
dc dcV j V v  

0 1 0 
3

1 3

3 3
dc dcV j V  v  

0 1 1 4

2

3
dcV v  

0 0 1 
5

1 3

3 3
dc dcV j V  v  

1 0 1 
6

1 3

3 3
dc dcV j V v  

1 1 1 7 v 0  

Fuente: Elaboración propia. 
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dq

dq dq dqd
L R

dt

 
   

 

i
Wi v i , (2.23) 

finalmente, 

 
1dq

dq dq dqd R

dt L L
   

i
Wi i v , (2.24) 

donde 
0

0





 
  

 
W ,   es la frecuencia angular. 

B) Modelo discreto. 

Considerando que el modelo continuo es de primer orden y el pequeño tiempo de muestreo 

utilizado usualmente debido a las rápidas dinámicas de estos sistemas, se suele discretizar mediante 

la aproximación de Euler hacia adelante, 

 
ˆ ( 1) ( )

s

d k k

dt T

 


x x x
. (2.25) 

Aplicando lo anterior a (2.17) se obtiene, 

 
ˆ ( 1) ( ) 1

( ) ( )
s

k k R
k k

T L L

 
  

  
i i

i v , (2.26) 

reordenando, 

 ˆ ( 1) 1 ( ) ( )s sRT T
k k k

L L

   
    

 
i i v . (2.27) 

Combinando (2.25) con (2.24), 

 
ˆ ( 1) ( ) 1

( ) ( ) ( )
dq dq

dq dq dq

s

k k R
k k k

T L L

 
   

i i
Wi i v , (2.28) 

finalmente, 
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Fig. 2.4 Vectores espaciales VSI trifásico de dos niveles. 

Fuente: Elaboración propia. 

 ˆ ( 1) 1 ( ) ( )dq dq dqs s
s

RT T
k T k k

L L

  
      

  
i I W i v , (2.29) 

donde I  es la matriz identidad de dimensiones apropiadas. 

Como se mencionó anteriormente, usualmente se discretiza a partir de la aproximación de 

Euler hacia adelante por simplicidad, sin embargo, es posible determinar la discretización exacta 

debido a que el modelo es una EDO lineal de primer orden y además la entrada, v  en este caso, es 

siempre constante entre instantes de muestreo en esta estrategia de control. Una opción es resolver 

directamente la EDO lineal de forma discreta o, determinar la representación en variables de estado, 

pues considerando v  como entrada el sistema admite una representación lineal, y luego encontrar la 

representación de estados discreta equivalente. Por lo que se representarán ambos casos de manera 

resumida, 

I) Resolver directamente la EDO lineal (2.20), 

 
1d R

dt L L


  

i
i v , (2.30) 

v

v

1v

2v3v

4v

5v 6v

7,0v
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esta última tiene la forma general de una EDO lineal de primer orden, 

 
( )

( ) ( )
dy t

ay t f t
dt

  , (2.31) 

donde y i , 
R

a
L

  y 
1

f v
L

 , cuya solución general es, 

 
 0 0

0

( )

0( ) ( ) ( )

t
a t t a t

t

y t e y t f e d
 

  
 

  
 
 

 , (2.32) 

pero considerando 0 st kT , s st kT T   y que la entrada es constante entre instantes de muestreo, se 

obtiene, 

 
1ˆ ( 1) ( ) 1 ( )

s sRT RT

L Lk e k e k
R

  
  

    
 

i i v . (2.33) 

Comparando la expresión (2.33) con la (2.27) se puede observar que la principal diferencia es 

la presencia de funciones exponenciales, por lo que se puede concluir de antemano que esta última 

expresión obtenida es más costosa computacionalmente que la obtenida mediante Euler hacia adelante 

si es que el tiempo de muestreo o los parámetros varían en el tiempo. 

II) Resolver a partir de la representación en variables de estado continuas, 

  c cx A x B u , (2.34) 

  cy C x , (2.35) 

donde dqx i , dqu v  e 
dq y i x , y considerando (2.24), 

R

L

 
   

 
cA I W , 

1

L
cB I  y cC I . 

De aquí se puede observar que la matriz cA  depende de la frecuencia angular, por lo que si ésta varía 

el sistema resultante sería variante en el tiempo, lo que se debe tomar en cuenta al discretizar. 

Finalmente, se obtiene la representación discreta equivalente, 

 ( 1) ( ) ( )k k k  x Ax Bu , (2.36) 
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 ( ) ( )k ky Cx , (2.37) 

con sT
e cA

A , 
( )

0

s
s

T
T

e d
 

  cA

cB B  y  cC C . Si la frecuencia variase en el tiempo, las matrices A   

y B  se tendrían que calcular online cada instante de muestreo, lo que implica una sobrecarga 

computacional considerable. 

De las expresiones obtenidas, se puede observar que todas admiten una representación lineal 

en variables de estado gracias a considerar el voltaje v  como entrada. 

A pesar de poder obtener un modelo discreto exacto en este caso, los resultados son obtenidos 

considerando el modelo discretizado a partir de la aproximación de Euler hacia a delante debido a que 

es la forma usual de discretizar en esta estrategia de control. 

2.3.2 Control 

Una vez obtenido el modelo discreto del sistema sólo falta definir la función de costo para 

poder desarrollar la estrategia de control. Esta función es la que se minimiza de forma iterativa cada 

instante de muestreo para determinar la acción de control a aplicar. Además, caracteriza el desempeño 

de la estrategia y le otorga flexibilidad. La expresión más común de función de costo es la que 

representa el seguimiento de la referencia, la cual se puede expresar de forma general, 

 ˆ ˆg  refy y , (2.38) 

donde la norma   es una medida de la distancia entre la referencia y los valores predichos, la cual se 

puede implementar como valor absoluto o de forma cuadrática, entre otras. Esto es, 

 ˆ ˆ
refg y y  , (2.39) 

 

   

    
1

ˆ ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ) ( )

ˆ ˆ ˆ ˆ       ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

T

k N
T T

j k

g N N N N

j j j j j j
 



   

  

ref ref

ref ref

y y P y y

y y Q y y u Ru
, (2.40) 

donde la matriz P pondera el valor final de la salida del sistema, R penaliza las acciones de control y 

Q pondera la salida. Estas expresiones son la base más común de las funciones de costo, sin embargo, 

existen muchas más que se utilizan dependiendo de la topología y del objetivo de control, lo que deja 

evidencia que la estrategia es abierta y flexible. Una alternativa utilizada es agregar restricciones a la 
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función de costo asociadas a la cantidad de conmutaciones requeridas de la entrada evaluada o, 

directamente agregando un término asociado a la energía perdida por conmutación el cual toma en 

cuenta el punto de operación actual, de tal forma de penalizar las entradas que más conmutaciones 

requieran o, mayor energía disipen por conmutación. 

También existen alternativas, ya menos usuales, en las cuales la función de costo incluye 

requerimientos para el contenido espectral de las variables controladas. Una de las desventajas propias 

del FCS-MPC convencional es su espectro disperso lo cual puede generar problemas de oscilaciones 

y resonancia, pero es posible introducir un filtro en la función de costo para obtener un espectro 

definido. 

Una vez obtenido el modelo y definida la función de costo, el algoritmo sin compensación de 

retardo por cálculo resulta en, 

i) Sensado de las variables ( )kx . 

ii) Predicción de las salidas ˆ ( 1)j k y  para cada entrada posible ( )j ku . 

iii) Evaluación de la función de costo g para cada salida predicha. 

iv) Selección de la entrada óptima 
op

u  que minimiza la función de costo. 

v) Aplicación de la entrada óptima encontrada. 

No obstante, no considerar el retardo por cálculo introduce errores debido a que el tiempo de 

cómputo requerido para encontrar la entrada óptima no es instantáneo. Al momento de seleccionar la 

acción de control óptima, las variables sensadas pueden diferir de las variables actuales, lo que 

conlleva a que las salidas predichas no sean las correctas y por ende, que la entrada escogida pueda 

no ser la óptima. 

Para compensar el retardo por cálculo se elige la entrada óptima el instante de muestreo 

anterior, y se aplica al comienzo del algoritmo, a diferencia del caso anterior, la cual no cambia hasta 

el instante de muestreo siguiente. De esta forma es posible predecir el valor de las variables en el 

instante k+1 y con estos valores estimar las salidas en el instante k+2 para cada entrada posible y elegir 

la que minimice la función de costo. Esto es, 

i) Sensado de las variables ( )kx . 

ii) Aplicación de la entrada óptima 
op

u  elegida el tiempo de muestreo anterior. 

iii) Estimación de las variables en k+1 considerando la entrada aplicada. 

iv) Predicción de las salidas en k+2 para todas las entradas admitidas por el convertidor. 
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v) Selección de la entrada que minimice la función de costo g, la cual será aplicada el instante 

de muestreo siguiente. 

Para predecir el valor de las salidas en el instante k+2 se utiliza (2.36), con las matrices 

correspondientes a la discretización utilizada, evaluada en un instante de muestreo siguiente, 

 ˆ ˆ( 2) ( 1) ( 1)k k k    x Ax Bu , (2.41) 

luego, 

 ˆ ˆ( 2) ( 2)k k  y Cx . (2.42) 

En el caso que se esté trabajando en coordenadas rotatorias, la referencia refy  es constante, 

pero cuando se trabaja en coordenadas estacionarias se debe estimar ˆ ( 2)k refy  pues considerar que 

es igual a ( )krefy  puede inducir errores, al igual con los convertidores conectados a la red donde el 

voltaje de red es una perturbación sinusoidal medible la cual se debe predecir. 

Para estimar estos valores existen dos alternativas usuales; mediante una extrapolación de 

Lagrange de 3er orden, o mediante una compensación de fase. 

i) Extrapolación de Lagrange. 

Una extrapolación, a diferencia de una interpolación, es el proceso de estimar valores más allá 

del intervalo de observación original. En otras palabras, es el proceso de predecir un valor futuro de 

una variable a partir de valores anteriores. 

Existen distintos tipo de extrapolación. La extrapolación de Lagrange en particular es del tipo 

polinómica. 

La expresión general de orden n de la extrapolación es, 
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1
ˆ( 1) ( 1) ( )

n
n l
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x k x k l n
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 , (2.43) 

con, 

 
1 ( 1)!
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l n l l
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Fig. 2.5 Esquema de control FCS-MPC. 

Fuente: Elaboración propia. 

En particular, es de interés la de orden 3. Evaluando (2.43) en 3, 

 
3

3

0

4
ˆ( 1) ( 1) ( 3)l

l

x k x k l
l





 
     

 
 , (2.45) 

finalmente, 

 ˆ( 1) 4 ( ) 6 ( 1) 4 ( 2) ( 3)x k x k x k x k x k        . (2.46) 

Esta expresión permite predecir la referencia y/o el voltaje de red de manera precisa para 

instantes múltiplos del tiempo de muestreo. Si se desea estimar el valor de estas variables en el 

instante k+2 se debe evaluar (2.46) desplazado un instante de muestreo una vez obtenido ( 1)x k  , 

esto es, 

 ˆ ˆ( 2) 4 ( 1) 6 ( ) 4 ( 1) ( 2)x k x k x k x k x k        . (2.47) 

ii) Compensación de fase. 

Considerando la expresión vectorial de una sinusoide, es posible predecir un vector sinusoidal 

futuro compensando la fase correspondientemente al tiempo que sea desea predecir, 

 ( 1) ( ) sj T
k k e


 x x , (2.48), 

además, 
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 ( ) ( ) ( )k x k jx k  x , (2.49) 

considerando la expresión compleja de Euler y (2.49), se obtiene, 

   ( 1) ( ) ( ) cos( ) sin( )s sk x k jx k T j T      x , (2.50) 

operando y agrupando, 

    ( 1) ( )cos( ) ( )sin( ) ( )sin( ) ( )cos( )s s s sk x k T x k T j x k T x k T          x , (2.51) 

 
Fig. 2.6 Algoritmo FCS-MPC convencional. 

Fuente: Elaboración propia. 

( ) ( 1)t k t k 
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finalmente, 

 
cos( ) sin( )

( 1) ( )
sin( ) cos( )

s s

s s

T T
k k

T T

 
 

 

 
   

 
x x . (2.52) 

De esta última expresión se puede observar que mientras la frecuencia angular sea constante, 

la matriz será constante. Esto es importante debido a que si la frecuencia varía se tendría que calcular 

esta matriz online e incorporar expresiones trigonométricas en el algoritmo, lo cual es altamente no 

deseado debido al costo computacional asociado. 

A diferencia de la extrapolación, con este método se puede obtener la predicción del instante 

k+2, o para cualquier instante, en tan sólo un paso compensando apropiadamente la fase, 

 
cos( 2 ) sin( 2 )

( 2) ( )
sin( 2 ) cos( 2 )

s s

s s

T T
k k

T T

 
 

 

   
   

  
x x . (2.53) 

De la Fig. 2.6 se puede observar que el proceso de optimización del algoritmo se basa en una 

búsqueda exhaustiva de la entrada óptima evaluando la función de costo para todos los valores 

posibles que puede generar el set finito de entradas. Cuando se trabaja con una topología multinivel 

y/o con horizonte extendido, la cantidad de estados a evaluar, ya sea considerando o no los estados 

redundantes, es tal que hace inviable la opción de realizar este proceso de búsqueda convencional en 

la práctica debido a la carga computacional que implica. Por esta razón se han presentado diferentes 

alternativas al proceso de optimización, de las cuales se destacan; una modificación en la forma de 

plantear la función de costo para poder resolver el problema de optimización basado en una 

decodificación esférica, y la opción de considerar que en estado estacionario los voltajes aplicados 

entre instantes de muestreo son adyacentes, por lo que se reduce considerablemente la cantidad de 

estados a evaluar. El problema de esta última opción es que es válido sólo en S.S., si no se aplica un 

identificador de estado, entre transiente y estacionario, se perdería la rápida respuesta dinámica 

característica de esta estrategia de control. 

De los modelos discretos obtenidos se puede concluir que las predicciones dependerán del 

punto de operación en el cual se esté trabajando, de la precisión de los parámetros de la carga, del 

tiempo de muestreo y del voltaje d.c. que define el tamaño de los vectores de voltaje del convertidor, 

y en consecuencia, definen el ripple de corriente en este caso,  

A) De (2.27), 
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 ˆ ( 1) ( ) ( ) ( )s sRT T
k k k k

L L

      i i i v , (2.54) 

 ˆ ˆ( 1) ( ) ( ) ( ) ( )s sRT T
k k k k k

L L

          i i i i v , (2.55) 

finalmente, 

 ˆ ( ) ( ) ( )sT
k k R k

L

    i v i . (2.56) 

B) De forma análoga en (2.29), 

 ˆ ( 1) ( ) ( ) ( ) ( )dq dq dq dq dqs s
s

RT T
k k T k k k

L L
     i i Wi i v , (2.57) 

luego, 

  ˆ ( ) ( ) ( )dq dq dqsT
k k R L k

L
   i v I W i . (2.58) 

De estas expresiones es posible concluir que el ripple de corriente es directamente proporcional 

al tamaño del tiempo de muestreo, sin embargo, tener un pequeño ripple no implica un correcto 

seguimiento de la referencia. Es decir, podría darse el caso en el que se utiliza un tiempo de muestreo 

pequeño pero a la vez se desconocen los valores de los parámetros del sistema con precisión, lo que 

generaría un seguimiento con error en S.S. a pesar de tener un pequeño ripple. 

No es trivial cuantificar la sensibilidad de la predicción frente a errores en los parámetros, 

aunque considerando el voltaje medio aplicado en S.S. se puede estimar una expresión del error en 

S.S. Sin embargo, se pueden sacar conclusiones previas basándose en el modelo discreto y en el 

principio de trabajo del FCS-MPC convencional. Si existen errores en los parámetros, las variables 

predichas en k+1 tendrán errores y más aún las variables en k+2 pues el error se acumulará, lo que 

puede provocar una minimización errónea de la función de costo y finalmente estos errores se verán 

reflejados perjudicando el desempeño de la estrategia, y la magnitud de este efecto dependerá del set 

de parámetros del sistema y del punto de operación. 
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Fig. 2.7 Desempeño estático FCS-MPC convencional con 50 (μs)sT =  y trabajando en ejes dq; (a) 

corriente en el plano temporal, (b) espectro de la componente a de la corriente. 

Fuente: Elaboración propia. 

 
Fig. 2.8 Desempeño estático FCS-MPC convencional con 100 (μs)sT =  y trabajando en ejes dq; (a) 

corriente en el plano temporal, (b) espectro de la componente a de la corriente. 

Fuente: Elaboración propia. 

2.4. Desempeño 

Para visualizar parte de lo mencionado en los ítems anteriores, se presenta el desempeño de la 

estrategia convencional en su versión básica frente a diferentes casos, mediante simulación. Esto es; 

considerar el modelo discretizado mediante la aproximación de Euler hacia adelante debido a que es  
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Fig. 2.9 Comparación desempeño FCS-MPC convencional trabajando en ejes estacionarios αβ con 

50(μs)sT =  ; (a) prediciendo la referencia, (b) considerando que como el tiempo de muestreo es pequeño se puede 

aproximar la referencia futura con la actual. 

Fuente: Elaboración propia. 

 
Fig. 2.10 Desempeño dinámico FCS-MPC convencional con 50 (μs)sT = . 

Fuente: Elaboración propia. 

la discretización que se utiliza usualmente, sin horizonte extendido pero compensando el retardo por 

cálculo debido a que no hacerlo induce errores y es conceptualmente incorrecto, y considerando una 

función de costo que busca minimizar la distancia entre las referencias y las salidas predichas mediante 

la diferencia absoluta de éstas. 
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Fig. 2.11 Comportamiento estático en ejes dq de la corriente con 2modeloR = R  para 10 (A)

d

refi = , 

0 (A)
q

refi =  con; (a), 50 (μs)sT  y (b) 100 (μs)sT  . 

Fuente: Elaboración propia. 

 
Fig. 2.12 Comportamiento estático en ejes dq de la corriente con 2modeloR = R  para 20 (A)

d

refi = , 

-5 (A)
q

refi =  con; (a), 50 (μs)sT  y (b) 100 (μs)sT  . 

Fuente: Elaboración propia. 

2.4.1 Sin error en los parámetros 

Las pruebas realizadas se dividen en dos grupos; sin error en los parámetros, y con error en los 

parámetros. 

De las Fig. 2.7 y Fig. 2.8 se comprueba que el ripple es directamente proporcional al tamaño  
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Fig. 2.13 Comportamiento estático en ejes dq de la corriente con 0.5modeloL = L  para 10 (A)

d

refi = , 

0 (A)
q

refi =  con; (a), 50 (μs)sT  y (b) 100 (μs)sT  . 

Fuente: Elaboración propia. 

 
Fig. 2.14 Comportamiento estático en ejes dq de la corriente con 0.5modeloL = L  para 20 (A)

d

refi = , 

-5 (A)
q

refi =  con; (a), 50 (μs)sT   y (b) 100 (μs)sT  . 

Fuente: Elaboración propia 

del tiempo de muestreo, pues la única diferencia en ambos casos simulados es este parámetro. Sin 

embargo, la incidencia de éste en el desempeño también depende del punto de operación en el cual se 

esté trabajando. Además se puede observar el espectro disperso propio de la estrategia convencional. 
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De la Fig. 2.9 se observa que no predecir la referencia en el instante k+2, cuando se trabaja en ejes 

estacionarios, genera un error en la corriente controlada a pesar de estar trabajando con un pequeño 

tiempo de muestreo; 50 (µs). 

De la Fig. 2.10 se visualiza la rápida respuesta dinámica característica del FCS-MPC. 

2.4.2 Con error en los parámetros 

A continuación se presentan pruebas considerando errores en los parámetros para analizar la 

dependencia del desempeño de la estrategia de control frente a estas imprecisiones. Estas pruebas se 

realizan con errores en la inductancia y resistencia de carga para distintos puntos de operación y 

distintos tiempos de muestreo. 

De las figuras 2.11 a 2.14 se nota que para los errores en los parámetros considerados, siempre 

existe error en S.S. ya sea en una componente o en ambas. También se puede ver que al trabajar en un 

punto de operación más grande, en valor absoluto, este error aumenta, y más aún al aumentar el tiempo 

de muestreo. 

2.5. Discusión y Conclusiones 

En este capítulo se describe de forma general el principio de funcionamiento del FCS-MPC 

convencional. Se deja en evidencia que es una estrategia abierta, lo que caracteriza en parte su 

potencial, y que su concepto es simple. 

Se presentan los pasos necesarios para poder aplicar la estrategia, la cual puede ser 

directamente implementada en una plataforma digital. Se muestra que permite tratar el problema no-

lineal, multivariable e incluir restricciones. 

Además se muestran algunos inconvenientes que presenta; se demuestra la directa dependencia 

del ripple de las variables controladas con el tamaño del tiempo de muestreo y que el desempeño está 

limitado por éste, por la precisión de los parámetros y por el punto de operación. Más aún, puede que 

con otro set de parámetros y/u otro punto de operación y/o en un topología multinivel, sea mayor el 

error en S.S. producido. 
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Capítulo 3. FCS-MPC Alternativo  
 

3.1. Introducción 

El capítulo anterior muestra que la estrategia FCS-MPC convencional, se basa en un 

seguimiento directo de una salida de referencia. En efecto, la elección de la entrada óptima a aplicar 

en el instante de muestreo siguiente se hace buscando la que genere un vector de salida más próximo 

(menor distancia euclidiana por ejemplo) al vector de referencia, lo cual puede estar sujeto a ciertas 

restricciones. 

Por otro lado, se mostró una de las desventajas críticas que presenta esta estrategia en su forma 

convencional; la cantidad de cálculos que requiere el algoritmo, en específico, los requeridos por el 

proceso de optimización. La búsqueda exhaustiva del óptimo se hace impracticable en topologías 

multinivel y/o con horizonte extendido. Se hace mención a su forma convencional debido a que, como 

se mencionó anteriormente, se han planteado alternativas para solventar este problema. 

También se demostró que el desempeño de la estrategia convencional está condicionado por 

la precisión de los parámetros del sistema, el punto de operación y el tiempo de muestreo. 

3.2. Enfoque Propuesto 

En este trabajo se propone trabajar con un enfoque diferente al usual, se propone realizar un 

seguimiento de una entrada de referencia, en vez de una salida de referencia, la cual es obtenida a 

partir de algún criterio o controlador. De esta forma se puede reducir la cantidad de cálculos que 

requiere el algoritmo asociado a la estrategia, y más aún, permite integrar la estrategia convencional 

con diferentes controladores. El poder incorporar controladores lineales, por ejemplo, solventa el 

problema de la dependencia del desempeño de la estrategia con la precisión de los parámetros. 

De forma general, el algoritmo, Fig. 3.1, resulta en, 

i) Sensado de las variables ( )kx . 

ii) Aplicación de la entrada óptima 
op

u  elegida el tiempo de muestreo anterior. 

iii) Estimación de las variables en k+1 considerando la entrada aplicada. 

iv) Obtención de la entrada de referencia ( 1)k refu  bajo algún criterio/controlador. 

v) Selección de la entrada 
op

u  que minimice la función de costo g, la cual será aplicada el 

instante de muestreo siguiente. 
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El esquema de control de corriente asociado se muestra en la Fig. 3.2. 

Como se puede observar de la Fig. 3.1, la optimización del algoritmo es considerablemente 

más simple que el convencional, pues no se deben hacer predicciones de las variables, sólo se debe 

comparar la distancia entre el vector de entrada y el de referencia. Esto permite concluir de antemano 

que con este enfoque se reduce la carga computacional de la estrategia, pues el proceso de 

optimización es el causante de la elevada cantidad de cálculos asociados al algoritmo de control 

convencional. También se puede ver que el concepto de la estrategia es el mismo, se pueden incluir 

restricciones y se aprovecha la naturaleza discreta de los convertidores. 

 
Fig. 3.1 Algoritmo FCS-MPC basado en un seguimiento de una entrada de referencia. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Fig. 3.2 Esquema de control de corriente; FCS-MPC basado en un seguimiento de una entrada de 

referencia. 
Fuente: Elaboración propia. 

3.2.1 Búsqueda del Óptimo 

A pesar de lograr reducir la cantidad de cálculos requeridos en el loop de optimización del 

algoritmo, la búsqueda exhaustiva de la entrada óptima en una topología multinivel sigue requiriendo 

una alta cantidad de cálculos. No obstante, el tener una entrada de referencia permite reducir más aún 

el proceso de minimización. 

A) Una alternativa, ampliamente estudiada, es la identificación del sector al cual pertenece la 

referencia. De esta forma, independiente de la cantidad de niveles del convertidor en el que se 

trabaje, siempre se evaluarán sólo 3 vectores de entrada diferentes, a menos que la referencia 

esté fuera del rango admisible. Estos 3 vectores serán los adyacentes a la referencia y entre 

éstos siempre se encontrará el óptimo, Fig. 3.3. 

Existen diferentes alternativas para encontrar el sector en el cual se encuentra la referencia, sin 

embargo, la mayoría de éstas implica utilizar funciones trigonométricas y deja de ser evidente 

la reducción de la carga computacional asociada a utilizar esta alternativa. Finalmente 

dependerá de la topología en la cual se trabaje, en la cantidad de niveles en particular, y de la 

carga computacional asociada a la identificación de sector. 

B) La otra opción que se propone se basa en almacenar los óptimos asociados a la aproximación 

de la entrada de referencia en una matriz. Esto se logra subdividiendo los sectores en sectores 

muy pequeños donde cada subdivisión tiene su óptimo asociado el cual es calculado offline. 

Cada componente del vector de referencia es redondeada, estos valores obtenidos serán las 

componentes de una matriz definida previamente donde el elemento asociado a éstos será el 

óptimo correspondiente a la entrada de referencia en cuestión. De esta forma, se elimina 
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completamente, mientras la referencia esté dentro de los sectores admisibles del convertidor, 

el loop de optimización del algoritmo. 

La limitante de esta alternativa es la memoria de la plataforma en la cual se implemente, pues 

el desempeño de la estrategia estará condicionado por la resolución o tamaño de la matriz. A 

mayor cantidad de subdivisiones, más grande es la matriz que se debe almacenar y mejor es el 

desempeño de la estrategia alternativa. 

En la Fig. 3.4 se muestra un ejemplo de esta última alternativa con una baja cantidad de 

subdivisiones simplemente para poder visualizar mejor cómo se aplica. Cada vértice de los 

rectángulos representa un conjunto de redondeo de componentes αβ y además, un elemento de la 

matriz en el cual se almacenará el óptimo asociado a ese redondeo. En la Fig. 3.4(b) se muestra un 

corrimiento de la transformada αβ el cual se obtiene aplicando una transformación lineal a la 

transformada original, de esta forma, todos los vértices son no negativos y los permite asociar 

directamente a los elementos de la matriz en cuestión. 

Los valores de las componentes redondeadas (vértices) no son enteros, por lo que para poder 

tratarlos directamente como elementos de una matriz se deben ajustar. Por ejemplo, en el caso de las  

 
Fig. 3.3 Ejemplo inversor de 3 niveles; se encasillan los vectores adyacentes a la referencia. 

Fuente: Elaboración propia. 





refu
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Fig. 3.4 Ejemplo de subdivisiones de los sectores en el plano αβ; (a) original, (b) con la transformada 

desplazada, (c) principio de trabajo. 

Fuente: Elaboración propia. 

subdivisiones de la Fig. 3.4 las componentes redondeadas pueden tomar 17 valores diferentes, esto es, 

 max maxv v v   , (3.1) 

multiplicando la inecuación, 

 
max max

max max max

8 8 8
v v v

v v v
   , (3.2) 

 a  b





refv
refv

refv

1v

1v









 c



43 

 

simplificando, 

 
max

8
8 8v

v
   , (3.3) 

finalmente, sumando 8, 

 
max

8
0 8 16v

v
   . (3.4) 

Así, los 17 valores a los que se pueden redondear las componentes, serán enteros y podrán 

corresponder directamente a los elementos de la matriz que almacena los óptimos. El valor de maxv  

dependerá de la cantidad de niveles y de la componente en la que se esté operando. 

En este caso se estudió un ejemplo donde la cantidad de subdivisiones es la misma para ambas 

componentes pero no necesariamente tiene que ser así. 

En la Fig. 3.4(c) se muestra un ejemplo del principio de trabajo de esta alternativa. Se observan 

las componentes del vector de referencia los cuales redondeados están asociados a un elemento de la 

matriz en el cual se encuentra el óptimo correspondiente. 

En el caso de que el vector de referencia se encuentre fuera del sector subdividido, se procede 

a identificar el cuadrante al cual pertenece. Así se evalúa iterativamente una pequeña cantidad de 

entradas admisibles. Esta cantidad quedará definida por la topología. 

3.3. Estabilidad 

Otra de las importantes ventajas de trabajar con este enfoque es que admite una representación 

del sistema en L.C. y en consecuencia permite estudiar la estabilidad de la estrategia de control en 

L.C. La versión convencional en cambio, no admite una expresión en L.C. en su forma básica lo que 

complejiza el estudio de la estabilidad, razón por la cual existen pocos estudios al respecto. 

A continuación se desarrolla la expresión en L.C. a partir del modelo discreto generalizado, 

 ( 1) ( ) ( )k k k  
op

x Ax Bu , (3.5) 

sumando cero de manera conveniente, 

 ( 1) ( ) ( ) ( ) ( )k k k k k    
op ref ref

x Ax Bu Bu Bu , (3.6) 
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Fig. 3.5 VSI monofásico con carga RL. 

Fuente: Elaboración propia. 

agrupando, 

 ( 1) ( ) ( ) ( ) ( )k k k k k    
ref op ref

x Ax Bu Bu Bu , (3.7) 

factorizando, 

  ( 1) ( ) ( ) ( ) ( )k k k k k    ref op refx Ax Bu B u u . (3.8) 

Además, el proceso de búsqueda de la entrada óptima ( )k
op

u  puede ser representado como 

una cuantificación de la entrada de referencia continua ( )krefu . Luego, 

   ( 1) ( ) ( ) ( ) ( )k k k q k k    ref ref refx Ax Bu B u u , (3.9) 

donde q(·) representa un operador cuantificador. 

Esta última expresión representa la estrategia de control en L.C. donde el término 

  ( ) ( )q k kref refu u  puede ser considerado como una perturbación y no es otra cosa que el error de 

cuantificación; esto representa la diferencia entre el vector que se desea aplicar y el vector admisible 

aplicado. 

Al considerarse como un sistema perturbado, para poder demostrar la estabilidad se debe 

encontrar una cota de la perturbación. Si el vector de referencia se encuentra dentro de los sectores 

admisibles del convertidor, existe una cota bien definida y fácil de determinar, sin embargo, esta 

condición no se puede asegurar sin limitar la entrada de referencia. Luego, la expresión en L.C. resulta, 

1s 2s

1s 2s

dcV





v

RL
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        ( 1) ( ) sat ( ) sat ( ) sat ( )k k k q k k    ref ref refx Ax B u B u u , (3.10) 

donde  sat v  es un vector cuyas componentes tienen la forma de la función de saturación, 

  
max max

max

max max

    , 

sat     , 

   , 

v v v

v v v v

v v v

  


 
 

. (3.11) 

Una vez limitada la referencia es posible asegurar que la diferencia entre la entrada óptima y 

la de referencia estará acotada, pero por otro lado, esta limitación genera otra no-linealidad en el 

modelo en L.C. 

Para ejemplificar lo anterior de manera sencilla, se analizará el caso de un VSI monofásico 

con carga RL, Fig. 3.5. 

La dinámica de la corriente se puede representar por, 

 
di

L v Ri
dt

  . (3.12) 

En este caso el convertidor puede generar 3 voltajes diferentes; ,0,dc dcV V , y la función de 

cuantificación se puede representar como en la Fig. 3.6. En este caso es claro que, 

  ( ) ( )
2

dc
ref ref

V
q u k u k  , (3.13) 

mientras se cumpla que, 

 
3

2

dc
ref

V
u  . (3.14) 

Por lo que la función de saturación quedará definida en este caso como, 
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Fig. 3.6 Cuantificación caso VSI monofásico. 

Fuente: Elaboración propia. 

  

3
3     , 

2
2

3
sat     , 

2
3

3
   , 2

2

dc
dc ref

dc
ref ref ref

dc
dc

ref

V
V u

V
u u u

V
V

u

 



 





. (3.15) 

De esta forma,   ( ) ( )ref refq u k u k  puede ser tratado como una perturbación cuya cota se 

conoce y no representa más una no-linealidad para estudiar la estabilidad. Ahora sólo falta ajustar el 

modelo para evitar tratar con la no-linealidad restante; la saturación  sat ( )refu k . Pero esto dependerá 

de cómo se obtenga la entrada de referencia, lo cual se analiza en los ítems siguientes. 

3.4. Entrada de Referencia 

Al realizar un seguimiento de una entrada de referencia, diferentes controladores o criterios 

pueden ser utilizados para obtener ésta. En el presente trabajo se presentan 3 alternativas las cuales 

son elegidas de tal forma de no perder las ventajas del FCS-MPC convencional, en particular, se 

buscan alternativas simples de diseñar y de integrar al algoritmo, para no perder el concepto de esta 

estrategia. 

refu
dcV

2
dcV

2
dcV

dcV

dcV

dcV

 refq u



47 

 

 
Fig. 3.7 Algoritmo alternativo; opción basada en Deadbeat. 

Fuente: Elaboración propia. 

3.4.1 Deadbeat 

La primera alternativa presentada está basada en un enfoque Deadbeat y sería el dual de la 

estrategia convencional. En esta opción, la entrada de referencia es obtenida tal que las salidas en el 

instante k+2 sean iguales a las referencias de salida en k+2, esto es, 

 ˆ ˆ( 2) ( 2)k k  y Cx , (3.16) 

  ˆ ˆ( 2) ( 1) ( 1)k k k    y C Ax Bu , (3.17) 

distribuyendo respecto a la suma, 

 ˆ ˆ( 2) ( 1) ( 1)k k k    y CAx CBu , (3.18) 

despejando la entrada, 

( ) ( 1)t k t k 

Sí No

Mediciones

opg  

0 :j m

?j m

ˆ ( 1) ( ) ( )k k k  
op

x Ax Bu

  j op op jif g g g g  

ˆ( 1) ( 1)j jg k k   refu u

   
1

ˆ ˆ( 1) ( 2) ( 1)k k k


    ref refu CB y CAx
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1

ˆ ˆ( 1) ( 2) ( 1)k k k


    u CB y CAx , (3.19) 

finalmente se obtiene la entrada de referencia deseada, 

    
1

ˆ ˆ ˆ( 1) ( 2) ( 1)k k k


    ref refu CB y CAx . (3.20) 

Si esta entrada se aplicase en el instante k+1, las salidas en el instante k+2 serían iguales a la 

referencia de salida en k+2. No obstante, la entrada en estos sistemas pertenece a un conjunto finito 

de vectores por lo que se debe elegir aquella que más se aproxime a la de referencia. Una opción de 

función de costo puede ser, 

 ˆ ( 1) ( 1)j jg k k   refu u , (3.21) 

la cual al igual que en la estrategia convencional, se le pueden agregar restricciones. El algoritmo final 

se muestra en la Fig. 3.7. 

El concepto de esta alternativa es equivalente al caso convencional debido a la forma en la 

cual se obtiene la referencia de entrada, por ende, la minimización es equivalente, 

 ˆ ˆ( 2) ( 1) ( 1)k k k    x Ax Bu , (3.22) 

sumando cero convenientemente, 

 ˆ ˆ( 2) ( 1) ( 1) ( 1) ( 1)k k k k k        ref refx Ax Bu Bu Bu , (3.23) 

reordenando, 

  ˆ ˆ( 2) ( 1) ( 1) ( 1) ( 1)k k k k k        ref refx Ax Bu B u u , (3.24) 

reemplazando en (3.16), 

   ˆ ˆ( 2) ( 1) ( 1) ( 1) ( 1)k k k k k        ref refy C Ax Bu B u u , (3.25) 

multiplicando, 

  ˆ ˆ( 2) ( 1) ( 1) ( 1) ( 1)k k k k k        ref refy CAx CBu CB u u , (3.26) 
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Fig. 3.8 Rectificador AFE. 

Fuente: Elaboración propia. 

combinando (3.26) con (3.20), 

 
    

 

1
ˆ ˆ ˆ ˆ( 2) ( 1) ( 2) ( 1)

               ( 1) ( 1)

k k k k

k k


      

   

ref

ref

y CAx CB CB y CAx

CB u u

, (3.27) 

simplificando, 

  ˆ ˆ( 2) ( 2) ( 1) ( 1)k k k k      ref refy y CB u u , (3.28) 

luego, 

  ˆ ˆ( 2) ( 2) ( 1) ( 1)k k k k      ref refy y CB u u , (3.29) 

considerando el caso particular C I  y bB I , 

  ˆ ˆ( 2) ( 2) ( 1) ( 1)k k b k k      ref refy y u u , (3.30) 

finalmente, 

 ˆ ˆ( 2) ( 2) ( 1) ( 1)k k b k k      ref refy y u u . (3.31) 

Del desarrollo anterior se puede concluir que ambas minimizaciones son equivalentes. 

El inconveniente que puede presentar esta alternativa es evidente; la matriz CB puede no ser 

invertible. Para el control predictivo directo de corriente, en el cual se centra este trabajo, no sería un 

problema según se probó en el capítulo anterior, pues al cambiar la topología puede cambiar el  

as bs cs

as bs cs

sL

dcV



a
b

c

s

abc
i

s

abc
v

dcR

dcC

dci

sR



50 

 

 
Fig. 3.9 Máquina de Inducción alimentada por un VSI.  

Fuente: Elaboración propia. 

esquema de control global y las referencias de corriente pueden depender de otro lazo de control pero 

finalmente, el control de corriente sería prácticamente igual. 

No se puede fijar una regla general para saber de antemano si en un tipo de control predictivo 

u otro será aplicable esta alternativa, pues la matriz CB depende de la salida considerada la cual queda 

a criterio del diseñador. Por ejemplo en un rectificador AFE, Fig. 3.8, se suele utilizar un control en 

cascada donde en el lazo externo se utiliza un PI para controlar el voltaje d.c. cuya acción de control 

puede ser la referencia de la componente d de la corriente de entrada (referencia lazo interno), caso 

en el cual resulta un control predictivo de corriente igual al presentado en el Capítulo 3, sin embargo, 

la acción de control también puede ser la referencia de potencia activa de entrada cuya matriz C 

correspondiente no es siempre invertible y por ende CB tampoco, 

 
( ) ( ) ( )

( ) ( )
( ) ( ) ( )

s s

s s

P k v k v k
k k

Q k v k v k

 

 

  
    

   
y x , (3.32) 

luego la matriz 
( ) ( )

( )
( ) ( )

s s

s s

v k v k
k

v k v k

 

 

 
  

 
C  es variable en el tiempo cuyos elementos son conocidos pues 

el voltaje de red, 

sv , es sensado. Considerando que la matriz B es diagonal se obtiene, 

 ( ) ( )k k bC B C I , (3.33) 

con determinante, 

       2 2
2det ( ) ( ) ( )s sk b v k v k   C B , (3.34) 

1s 3s 5s

1s 3s 5s

dcV



 a

b

c

a

sv

abc

si

MI
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valor el cual no siempre es distinto de 0 por lo que CB no siempre será invertible. 

Por otro lado, que la matriz CB no sea cuadrada; distinta cantidad de salidas y de entradas, no 

implica necesariamente que no se pueda despejar/obtener la entrada de referencia. Consideremos el 

caso de una MI alimentada por un VSI, Fig. 3.9, con, 

 
s

u v , (3.35) 

 





 
  
 

s

r

i
x

ψ
, (3.36) 

 





 
  
 

s

s

i
y

ψ
, (3.37) 

donde 
s


v  es el vector de voltaje de estator, 

si  es el vector de corriente de estator, 

rψ  es el flujo 

de rotor, y 

sψ  es el flujo de estator. Para enfocar el análisis en lo que es de interés se omitirá el 

modelo y la discretización. Para detalles referirse a [47]. Las matrices C y B, discretizando el modelo 

mediante Euler hacia adelante, resultan en, 

 

0

0

0 0

0 0

b

b

 
 
 
 
 
 

B , (3.38) 

 
1 2

1 2

1 0 0 0

0 1 0 0

0 0

0 0

c c

c c

 
 
 
 
 
 

C , (3.39) 

donde b, 1c  y 2c  son constantes positivas diferentes entre sí. Luego, 

 
1

1

0

0

0

0

b

b

bc

bc

 
 
 
 
 
 

CB , (3.40) 
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multiplicando por la matriz transpuesta, 

   1

1 1

1

0

0 0 0

0 0 0

0

T

b

b bc b

b bc bc

bc

 
 

      
 
 

CB CB , (3.41) 

  
2 2 2

1

2 2 2

1

0

0

T b b c

b b c

 
  

 
CB CB . (3.42) 

Es claro que esta última matriz es invertible y por ende se puede obtener la entrada de 

referencia, 

       
1

ˆ ˆ ˆ( 1) ( 2) ( 1)
T T

k k k


    ref refu CB CB CB y CAx . (3.43) 

3.4.2 Realimentación de Estados con Integradores 

Al probar que la alternativa anterior es el dual del caso convencional, el desempeño también 

queda dependiente de la precisión del modelo. 

Se desea encontrar un controlador que genere un control global robusto ante incertidumbre en 

los parámetros, que mantenga el concepto simple y no sobrecargue el algoritmo. 

Se propone en primer caso una realimentación de estados con integradores. Esta opción es 

sencilla de integrar en el algoritmo y los integradores aseguran cero error en S.S. bajo errores en los 

parámetros y el diseño del controlador permite obtener un comportamiento dinámico y estático 

deseado. 

Para desarrollar esta alternativa es necesario agregar tantos integradores como salida tenga el 

sistema, lo que implica definir nuevas variables de estado, 

  ( 1) ( ) ( ) ( )ik k k k   i refx x y y , (3.44) 

luego, 

  ( 1) ( ) ( ) ( )ik k k k   i refx x Cx y , (3.45) 

combinando con el modelo discreto en variables de estado, 
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Fig. 3.10 FCS-MPC basado en una realimentación de estados; (a) esquema de control, (b) algoritmo. 

Fuente: Elaboración propia. 

 
ˆ( 1) ( )

( ) ( )
( 1) ( )

k k
k k

k k

        
          

         
ref

i i

x xA 0 B 0
u y

x xC I 0 I
, (3.46) 

considerando, 

  
( ) ( )

( )
( ) ( )

k k
k

k k

   
      

   
c i

i i

x x
u K K K

x x
, (3.47) 

donde   c iK K K  es diseñada para obtener un comportamiento dinámico y estático deseado. 

Reemplazando (3.47) en (3.46), 

 
ˆ( 1) ( )

( )
( 1) ( )

k k
k

k k

        
       

       

c i

ref

i i

x xA BK BK 0
y

x xC I I
. (3.48) 

Finalmente, 
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Fig. 3.11 Alternativa controlador resonante; (a) diagrama en bloques que permite diseñar el controlador, (b) 

esquema de control global.  

Fuente: Elaboración propia. 

 
( 1)

ˆ ( 1)
( 1)

k
k

k

 
    

 
ref

i

x
u K

x
. (3.49) 

El esquema de control global se muestra en la Fig. 3.10(a) y el algoritmo asociado en la Fig. 

3.10(b). De esta última figura se puede observar que la predicción de las variables en k+1 se hace 

considerando (3.46) y no (3.48) debido a que finalmente no se aplica la entrada de referencia, si no la 

entrada admisible por el convertidor que más se aproxime a ésta. 

El único trabajo adicional que necesita esta opción es el diseño de la matriz K para ubicar los 

valores propios del sistema. 

Las limitaciones que presenta esta alternativa es que requiere operar en coordenadas dq para 

lograr asegurar cero error en S.S. y además, que el modelo acepte una representación lineal. Esto no 

representa un problema cuando se aplica a un control de corriente. Finalmente, para poder aplicar 

algunas de las alternativas para simplificar el proceso de optimización presentadas anteriormente, se 

debe transformar la entrada de referencia de dq a αβ. 

3.4.3 Controlador Resonante 

El problema de usar el clásico controlador lineal PI en la estrategia es que además de requerir 

trabajar en ejes rotatorios para poder asegurar cero error en S.S., requiere incorporar un desacoplador 

o hacer algún ajuste para obtener una representación desacoplada. En cambio, un controlador 
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resonante no necesita transformaciones de coordenadas ni desacopladores, por lo que igual se presenta 

como alternativa a integrar. 

El controlador resonante discreto tiene la forma, 

 
2

0

( )
( )

2cos( ) z 1
c

s

n z
h z

z T


 
, (3.50) 

el cual es obtenido a partir de una discretización del controlador continuo, 

 
2 2

0

( )
( )c

m s
h s

s 



, (3.51) 

mediante una equivalencia polos y ceros. Donde 0  es la frecuencia angular de resonancia a la cual 

se desea obtener cero error en S.S., y n(z) se diseña con la cantidad y ubicación de ceros necesarios 

para poder obtener un sistema estable en L.C. 

Una opción para diseñar el controlador es considerar el esquema en L.C. de la Fig. 3.11(a). 

Donde se puede diseñar utilizando L.G.R. por ejemplo. Finalmente, el esquema implementado es el 

que se muestra en la Fig. 3.11(b), donde el retardo por cálculo está incluido en el bloque del 

controlador. 

3.5. Discusión y Conclusiones 

Un enfoque alternativo al convencional se ha presentado el cual está basado en un seguimiento 

de una entrada de referencia y en consecuencia, permite integrar diferentes controladores a la 

estrategia. Más aún, se demostró que esta alternativa permite analizar la estabilidad del sistema en 

L.C. 

Se han mostrado 3 opciones para encontrar la entrada de referencia; una basada en un 

controlador Deadbeat la cual se probó que es el dual de la estrategia convencional, y las otras 2 basadas 

en controladores lineales de tal forma de obtener una estrategia de control global robusta ante errores 

en los parámetros, las cuales fueron elegidas porque son sencillas de diseñar, de integrar en el 

algoritmo y no complejizan considerablemente la estrategia convencional. 

En el siguiente capítulo se analiza el desempeño de esta alternativa de forma experimental y 

mediante simulación y se compara con la estrategia convencional. 
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Capítulo 4. Desempeño 
 

4.1. Introducción 

En el Capítulo 3 se propone un esquema de control alternativo al FCS-MPC convencional, el 

cual aprovecha sus ventajas características pero que además permite obtener robustez ante 

imprecisiones en los parámetros, la cual es una de las desventajas de la estrategia convencional. La 

implementación y validación de esta alternativa son abordadas en este capítulo de forma experimental 

y mediante simulación. 

Para comparar los desempeños se hacen diferentes pruebas en un control de corriente; 

dinámicas, estáticas, para diferentes puntos de operación y tiempos de muestreo, en una topología de 

2 niveles y en otra multinivel. Esto debido a que se probó anteriormente que de todos estos factores 

depende el desempeño de la estrategia cuando hay errores en los parámetros. 

La comparación se hace en un VSI trifásico de 2 niveles con carga RL, el cual ya fue presentado 

y modelado anteriormente, y en un inversor puente H en cascada (CHB) trifásico con carga RL, Fig. 

4.1, para analizar el caso multinivel. La única diferencia entre los modelos de estas topologías es la 

cantidad de vectores de voltaje que pueden generar. 

Tanto para los resultados de simulación como de experimentación se consideran los 

parámetros nominales; 20 ( )R   , 40 (mH)L  . El voltaje d.c. y el tiempo de muestreo varían 

dependiendo de la prueba realizada. 

4.2. Simulación 

4.2.1 Deadbeat 

En el Capítulo 3 se presentó como alternativa para obtener la entrada de referencia, un 

controlador Deadbeat el cual se probó ser el dual a la estrategia FCS-MPC convencional. 

El desempeño de esta alternativa se compara en el VSI de 2 niveles estudiado en el Capítulo 2 

con un tiempo de muestreo 50 (μs)sT   y los parámetros mencionados anteriormente. 

En la Fig. 4.2 se muestra la comparación del desempeño estático de las estrategias sin errores 

en los parámetros. 

En la Fig. 4.3 se muestra el desempeño de las estrategias en cuestión frente a cambios escalón 

en la referencia. 
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Fig. 4.1 Inversor CHB trifásico de (2m+1) niveles con carga RL; (a) modelo, (b) celda.  

Fuente: Elaboración propia. 

En la Fig. 4.4 y Fig. 4.5 se muestran los desempeños de ambas estrategias frente a errores en 

la resistencia e inductancia de carga respectivamente. 

En la Tabla 4.1 se muestra la comparación de los valores medios obtenidos en los distintos 

escenarios analizados. 

De los resultados obtenidos se corrobora lo esperado; el desempeño de ambas estrategias es 

muy similar. De esto se comprueba que la alternativa presentada es una opción para reemplazar la 

estrategia convencional con una menor carga computacional asociada. 

4.2.2 Optimización offline 

En el capítulo anterior se presentaron alternativas para encontrar la entrada óptima reduciendo 

considerablemente el algoritmo. Una está basada en encontrar el sector al cual pertenece el vector de 

referencia para luego buscar exhaustivamente sólo los 3 vectores adyacentes. La búsqueda del sector  
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Fig. 4.2 Desempeño estático sin errores en los parámetros; (a) FCS-MPC convencional, (b) FCS-MPC 

alternativo basado en Deadbeat. 

Fuente: Elaboración propia. 

al cual pertenece la referencia ha sido ampliamente estudiada debido a su aplicación en SVM, y no 

afecta el desempeño del control. 

Por otro lado, la otra opción presentada sí puede afectar el desempeño. Ésta opción se basa en 

subdividir los sectores admisibles. Al redondear las componentes del vector de referencia, estos 

valores se asocian a un elemento de una matriz el cual almacena el óptimo correspondiente. La 

dependencia del desempeño radica en que a mayor cantidad de subdivisiones, o sea almacenar una 

matriz más grande, menor es la probabilidad que el óptimo no sea el correcto. 

Debido a que no se justifica el uso de esta alternativa en una topología de 2 niveles, se analizará 

en el caso del inversor CHB, Fig. 4.1, de 2 celdas. Al tener 2 celdas el convertidor resulta de 5 niveles. 
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Fig. 4.3 Comparación desempeño dinámico; (a) convencional; (b) alternativo Deadbeat. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Fig. 4.4 Comportamiento estático en ejes dq de la corriente con 2modeloR = R  para 10 (A)
d

refi = , 

0 (A)
q

refi =  con; (a), convencional y (b) propuesto Deadbeat. 

Fuente: Elaboración propia. 
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se debe aplicar a cada componente es, siguiendo la metodología presentada de (3.1) a (3.4), 

0 0.005 0.01 0.015
-2

0

2

4

6

8

10

12

14

16
i d

, 
i re

f
 d

, 
i q

, 
i re

f
 q

  
(A

)

Tiempo (s)

0 0.005 0.01 0.015
-2

0

2

4

6

8

10

12

14

16

i d
, 

i re
f

 d
, 
i q

, 
i re

f
 q

  
(A

)

Tiempo (s)

 a  b



60 

 

 
max

16
0 16 32v

v
   , (4.1) 

de esta forma, las componentes redondeadas serán valores enteros entre 0 y 32, y corresponderán a 

los elementos de la matriz de 33x33 que almacena los óptimos asociados. 

Finalmente, se obtiene el desempeño estático y dinámico mostrado en la Fig. 4.6. 

 
 Fig. 4.5 Comportamiento estático en ejes dq de la corriente con 0.5modeloL = L  para 10 (A)

d

refi = , 

0 (A)
q

refi =  con; (a), convencional y (b) propuesto Deadbeat. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Tabla 4.1 Comparación desempeño estático estrategia propuesta basada en 

Deadbeat; 10 (A)
d

refi = , 0 (A)
q

refi = . 
  Convencional  Deadbeat 

R L di  
qi   di  

qi  

Rmodelo Lmodelo 10.05 -0.016 
 

10.05 -0.013 

0.5Rmodelo Lmodelo 10.27 -0.022 
 

10.27 -0.021 

Rmodelo 2Lmodelo 9.947 -0.351 
 

9.951 -0.324 

Fuente: Elaboración propia. 
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Fig. 4.6 Comparación desempeño estrategia propuesta basada en Deadbeat; (a) optimización convencional, 

(b) optimización offline. 

Fuente: Elaboración propia. 
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4.2.3 Realimentación de Estados con Integradores 

En el capítulo anterior se presentó la opción de obtener la entrada de referencia a partir de una 

realimentación de estado con integradores para obtener una estrategia de control robusta ante errores 

en los parámetros. 

Para que los integradores permitan asegurar cero error en S.S. se debe trabajar en ejes 

rotatorios, por lo que se considera el modelo (2.29), pues es el mismo para el inversor CHB. 

Se deben agregar tantos integradores como salidas tenga el sistema. En el caso de estudio se 

deben agregar 2 integradores pues existen 2 salidas; ,d qi i . 

Ahora sólo falta diseñar la matriz K. Al agregar los integradores el modelo resultante tiene 4 

valores propios, 

 
ˆ( 1) ( )

( ) ( )
( 1) ( )

k k
k k

k k

        
          

         
ref

i i

x xA 0 B 0
u y

x xC I 0 I
, (4.2) 

los del modelo original más los valores propios en el origen asociados a los integradores, Fig. 4.7(a). 

Por lo que se diseña K para obtener 2 valores propios rápidos, por ende despreciables, y otros 2 que 

fijarán la dinámica del sistema. 

Los 2 valores propios que fijan la dinámica del sistema se ubican a criterio del diseñador. En 

esta ocasión se ubican de tal forma de obtener una respuesta dinámica lo más rápida posible pero sin 

sobrepaso. En la Fig. 4.7(b) se muestra la ubicación final de los valores propios del sistema. 

 
Fig. 4.7 Valores propios del sistema con integradores; (a) con matriz K nula, (b) con matriz K diseñada. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Fig. 4.8 Comparación desempeño sin error en los parámetros y con tiempo de muestreo = 50 (μs)sT ; 

estrategia (a) convencional, (b) propuesta basada en realimentación de estados con integradores. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Fig. 4.9 Comparación desempeño con error en los parámetros y con referencias: 10 (A)
d

refi = , 

0 (A)
q

refi =  y tiempo de muestreo = 50 (μs)sT ; estrategia (a) convencional, (b) propuesta basada en 

realimentación de estado con integradores. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Fig. 4.10 Comparación desempeño con error en los parámetros y con referencias: 25 (A)
d

refi = , 

-5 (A)
q

refi =  y tiempo de muestreo = 50 (μs)sT ; estrategia (a) convencional, (b) propuesta basada en 

realimentación de estado con integradores. 

Fuente: Elaboración propia. 

 a  b

0.5 modeloR R












 











2 modeloL L












 











0.5 modeloR R

2 modeloL L























0 0.005 0.01 0.015 0.02
23

24

25

26

27

i d
, 

i re
f

 d
  

(A
)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
-7

-6

-5

-4

-3

i q
, 

i re
f

 q
  
(A

)

Tiempo (s)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
23

24

25

26

27

i d
, 

i re
f

 d
  
(A

)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
-7

-6

-5

-4

-3

i q
, 

i re
f

 q
  

(A
)

Tiempo (s)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
23

24

25

26

27

i d
, 

i re
f

 d
  

(A
)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
-7

-6

-5

-4

-3

i q
, 
i re

f
 q

  
(A

)

Tiempo (s)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
23

24

25

26

27

i d
, 

i re
f

 d
  

(A
)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
-7

-6

-5

-4

-3

i q
, 

i re
f

 q
  
(A

)

Tiempo (s)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
23

24

25

26

27

i d
, 

i re
f

 d
  
(A

)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
-7

-6

-5

-4

-3
i q

, 
i re

f
 q

  
(A

)

Tiempo (s)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
23

24

25

26

27

i d
, 

i re
f

 d
  

(A
)

0 0.005 0.01 0.015 0.02
-7

-6

-5

-4

-3

i q
, 
i re

f
 q

  
(A

)

Tiempo (s)



66 

 

 

Fig. 4.11 Comparación desempeño con error en los parámetros y con referencias: 10 (A)
d

refi = , 

0 (A)
q

refi =  y tiempo de muestreo = 100 (μs)sT ; estrategia (a) convencional, (b) propuesta basada en 

realimentación de estado con integradores. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Fig. 4.12 Comparación desempeño con error en los parámetros y con referencias: 25 (A)
d

refi = , 

-5 (A)
q

refi =  y tiempo de muestreo = 100 (μs)sT ; estrategia (a) convencional, (b) propuesta basada en 

realimentación de estado con integradores. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Una vez finalizado el diseño se compara el desempeño de la estrategia propuesta con el FCS-

MPC convencional en el inversor CHB de 5 niveles para diferentes escenarios; con error en la 

resistencia e inductancia de carga, para diferentes puntos de operación y diferentes tiempos de 

muestreo. 

Tabla 4.2 Comparación desempeño estrategia propuesta basada en realimentación de 

estados con integradores; 10 (A)
d

refi = , 0 (A)
q

refi = , = 50 (μs)sT . 
  Convencional (A)  Propuesta (A) 

R L di  
qi  e   di  

qi  e  

0.5Rmodelo Lmodelo 10.30 -0.070 3.7% 
 

10.00 0.000 0.0% 

Rmodelo 2Lmodelo 10.00 -0.316 3.2% 
 

10.00 0.000 0.0% 

0.5Rmodelo 2Lmodelo 10.22 -0.353 5.7% 
 

10.00 0.000 0.0% 

Tabla 4.3 Comparación desempeño estrategia propuesta basada en realimentación de 

estados con integradores; 25 (A)
d

refi = , -5 (A)
q

refi = , = 50 (μs)sT . 
  Convencional (A)  Propuesta (A) 

R L di  
qi  e   di  

qi  e  

0.5Rmodelo Lmodelo 25.68 -5.145 2.8% 
 

25.00 -5.000 0.0% 

Rmodelo 2Lmodelo 24.81 -5.830 3.4% 
 

25.00 -5.000 0.0% 

0.5Rmodelo 2Lmodelo 25.46 -6.011 4.9% 
 

25.00 -5.001 0.0% 

Tabla 4.4 Comparación desempeño estrategia propuesta basada en realimentación de 

estados con integradores; 10 (A)
d

refi = , 0 (A)
q

refi = , = 100 (μs)sT . 
  Convencional (A)  Propuesta (A) 

R L di  
qi  e   di  

qi  e  

0.5Rmodelo Lmodelo 10.42 -0.055 4.8% 
 

9.999 -0.001 0.0% 

Rmodelo 2Lmodelo 9.935 -0.539 6.0% 
 

10.00 0.000 0.0% 

0.5Rmodelo 2Lmodelo 10.32 -0.596 9.2% 
 

10.00 0.002 0.0% 

Fuente: Elaboración propia. 
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 Fig. 4.13 Setup experimental. 
Fuente: Elaboración propia 

Tabla 4.5 Comparación desempeño estrategia propuesta basada en realimentación de 

estados con integradores; 25 (A)
d

refi = , -5 (A)
q

refi = , = 100 (μs)sT . 
  Convencional (A)  Propuesta (A) 

R L di  
qi  e   di  

qi  e  

0.5Rmodelo Lmodelo 26.11 -5.256 5.5% 
 

25.00 -5.000 0.0% 

Rmodelo 2Lmodelo 24.47 -6.313 6.1% 
 

25.00 -4.999 0.0% 

0.5Rmodelo 2Lmodelo 25.70 -6.606 7.7% 
 

25.00 -5.000 0.0% 

Fuente: Elaboración propia. 

 
Fig. 4.14 Diagrama setup experimental. 

Fuente: Elaboración propia. 
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En la Fig. 4.8 se muestra la comparación de desempeño estático y dinámico de la estrategia 

propuesta con la convencional, sin errores en los parámetros. 

En la Fig. 4.9 y Fig. 4.10 se muestra la comparación de desempeño estático frente a errores en 

los parámetros para dos puntos de operación diferentes con 50 (μs)sT =  . 

En la Fig. 4.11 y Fig. 4.12 se muestra la comparación de desempeño estático frente a errores 

en los parámetros para dos puntos de operación diferentes con 100 (μs)sT =  . 

En las tablas 4.2 a 4.5 se muestra de forma numérica la comparación de desempeño donde e 

es el error absoluto porcentual obtenido de ambas componentes. 

 
Fig. 4.15 Comparación desempeño estático sin error en los parámetros; estrategia (a) convencional, (b) 

propuesta basada en Deadbeat. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Fig. 4.16 Comparación desempeño dinámico sin error en los parámetros; estrategia (a) convencional, (b) 

propuesta basada en Deadbeat. 

Fuente: Elaboración propia. 

4.3. Experimentación 

En esta sección se analiza el desempeño de la estrategia propuesta en un prototipo experimental 

de baja potencia. Estas evaluaciones buscan validar el esquema propuesto y los resultados obtenidos 

mediante simulación. 

Los resultados experimentales son obtenidos en un inversor CHB de 3 niveles con carga RL, 

como el mostrado anteriormente, el cual es controlado con una dSPACE1103 programada mediante 

MatLab – Simulink. El software Real Time Interface (RTI) hace la conversión del algoritmo diseñado 

en Simulink para ser interpretado por la dPSACE. El diagrama del setup experimental se muestra en 

la Fig. 4.14 y el prototipo en la Fig. 4.13. 
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Fig. 4.17 Comparación desempeño estático sin error en los parámetros; estrategia (a) convencional, (b) 

propuesta basada en realimentación de estados con integradores. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Tabla 4.6 Comparación desempeño estático estrategia propuesta basada en 

realimentación de estados con integradores sin error en los parámetros;  

0.9 (A)
d

refi = , 0 (A)
q

refi = , = 50 (μs)sT . 
  Convencional (A)  Propuesta (A) 

R L di  
qi  e   di  

qi  e  

Rmodelo Lmodelo 0.878 -0.013 3.9% 
 

0.897 0.001 0.4% 

Fuente: Elaboración propia. 



73 

 

 
Fig. 4.18 Comparación desempeño dinámico sin error en los parámetros; estrategia (a) convencional, (b) 

propuesta basada en realimentación de estados con integradores. 

Fuente: Elaboración propia. 

Se evalúa el desempeño de la estrategia propuesta basada en Deadbeat, en una realimentación 

de estados con integradores, y la optimización offline. Además, se comparan los tiempos requeridos 

por cada una de las estrategias propuestas en comparación con la estrategia convencional. 

El diseño de la matriz K en el caso de la realimentación de estados con integradores, se hace 

de la misma forma como se presentó anteriormente, dejando 2 valores propios rápidos y los otros 2 

son ubicados de tal forma de obtener una respuesta a escalón lo más rápida posible pero sin sobrepaso. 

En la Fig. 4.15 y Fig. 4.16 se muestra la comparación del desempeño estático y dinámico 

respectivamente, de la estrategia propuesta basada en Deadbeat con la estrategia convencional. De 

estas se comprueba lo mencionado anteriormente y lo obtenido mediante simulación, el desempeño 

de ambas es muy similar. 
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Fig. 4.19 Comparación desempeño estático con error en la resistencia de carga  1.5 modeloR R ; estrategia 

(a) convencional, (b) propuesta basada en realimentación de estados con integradores. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Tabla 4.7 Comparación desempeño estático estrategia propuesta basada en realimentación 

de estados con integradores y con error en la resistencia de carga;  

0.9 (A)
d

refi = , 0 (A)
q

refi = , = 50 (μs)sT . 
  Convencional (A)  Propuesta (A) 

R L di  
qi  e   di  

qi  e  

1.5Rmodelo Lmodelo 0.822 -0.027 11.7% 
 

0.892 -0.002 1.1% 

Fuente: Elaboración propia. 
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Fig. 4.20 Comparación desempeño estático con error en la inductancia de carga  0.5 modeloL L ; 

estrategia (a) convencional, (b) propuesta basada en realimentación de estados con integradores. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Tabla 4.8 Comparación desempeño estático estrategia propuesta basada en realimentación 

de estados con integradores y con error en la inductancia de carga;  

0.9 (A)
d

refi = , 0 (A)
q

refi = , = 50 (μs)sT . 
  Convencional (A)  Propuesta (A) 

R L di  
qi  e   di  

qi  e  

Rmodelo 0.5Lmodelo 0.851 0.033 9.1% 
 

0.898 -0.007 1.0% 

Fuente: Elaboración propia. 
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Fig. 4.21 Comparación desempeño estático con error en la inductancia  0.5 modeloL L  y resistencia de 

carga  1.5 modeloR R ; estrategia (a) convencional, (b) propuesta basada en realimentación de estados con 

integradores. 
Fuente: Elaboración propia. 
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Tabla 4.9 Comparación desempeño estático estrategia propuesta basada en realimentación 

de estados con integradores y con error en la inductancia y resistencia de carga;  

0.9 (A)
d

refi = , 0 (A)
q

refi = , = 50 (μs)sT . 
  Convencional (A)  Propuesta (A) 

R L di  
qi  e   di  

qi  e  

1.5Rmodelo 0.5Lmodelo 0.813 -0.051 15.3% 
 

0.897 -0.005 0.9% 

Fuente: Elaboración propia. 
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 Fig. 4.22 Desempeño estático con error en la inductancia  0.5 modeloL L  y resistencia de carga 

 1.5 modeloR R ; estrategia propuesta basada en realimentación de estados con integradores con optimización offline (a) 

desempeño estático, (b) desempeño dinámico. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Tabla 4.10 Comparación tiempos de cálculo requeridos por las distintas alternativas evaluadas. 
Estrategia   (µs) max  (µs) 

Convencional 28.5 28.6 

Deadbeat 6.69 6.72 

Realimentación de 

estados 
8.64 8.67 

Deadbeat/Opt. offline 4.90 5.05 

Realimentación de 

estados/Opt offline 
6.90 6.96 

Fuente: Elaboración propia. 
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En la Fig. 4.17 y Tabla 4.6 se muestra la comparación del desempeño estático entre la estrategia 

convencional y la estrategia propuesta basada en una realimentación de estado con integradores pero  

sin error en los parámetros. De esta se comprueba que la estrategia propuesta tiene un mejor 

desempeño estático incluso sin error en los parámetros. 

En la Fig. 4.18 se muestra la comparación del desempeño dinámico frente a un cambio escalón 

en la referencia de las estrategias en cuestión, sin error en los parámetros. De ésta se puede comprobar 

el diseño deseado de la matriz K, pues las respuestas dinámicas son prácticamente iguales. Más aún, 

se puede observar que la estrategia propuesta produce un menor ripple. 

En la Fig. 4.19 y Tabla 4.7 se muestra la comparación del desempeño estático frente un error 

en la resistencia de carga. De éstas se puede afirmar que la estrategia propuesta presenta un error en 

S.S. 10% menor a la estrategia convencional. 

En la Fig. 4.20 y Tabla 4.8 se muestra la comparación del desempeño estático frente a un error 

en la inductancia de carga. De éstas se puede observar que la estrategia propuesta no tan sólo presenta 

un menor error en S.S., también presenta un ripple considerablemente más pequeño. 

En la Fig. 4.21 y Tabla 4.9 se muestra la comparación del desempeño estático frente a un error 

en la resistencia e inductancia de carga. De este caso se comprueba el menor ripple que produce la 

estrategia propuesta y el considerablemente menor error en S.S. 

En la Fig. 4.22 se presenta el desempeño de la estrategia propuesta basada en realimentación 

de estado con integradores, con error en la resistencia e inductancia de carga, y con la optimización 

offline presentada el capítulo anterior. En este caso se consideran 64 subdivisiones para cada 

componente, lo que genera una matriz de 65x65. De ésta se corrobora la factibilidad de implementar 

la optimización offline, pues no afecta el desempeño de la estrategia utilizada. 

En la Tabla 4.10 se muestra la comparación de los tiempos de cálculo requeridos para cada 

una de las estrategias evaluadas. Donde   y max  son los tiempos de cálculo promedio y máximo 

respectivamente, obtenidos para cada estrategia. Y los casos sin optimización offline consideran la 

búsqueda exhaustiva de todos los estados admisibles del convertidor multinivel para encontrar el 

óptimo, sin considerar los estados redundantes. Como se puede observar, la estrategia propuesta tiene 

una carga computacional considerablemente menor, más aún cuando se utiliza la optimización offline 

propuesta, donde la alternativa propuesta requiere de un tiempo de computo de aproximadamente un 

sexto de la estrategia convencional. 
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4.4. Discusión y Conclusiones 

Este capítulo exhibe la implementación y desempeño de las estrategias propuestas; un FCS-

MPC alternativo basado en un seguimiento de una entrada de referencia obtenida a partir de ciertos 

controladores. Se exhibe en particular la estrategia propuesta basada en un enfoque Deadbeat y en una 

realimentación de estados con integradores, además se prueba la alternativa de eliminar el loop de 

optimización reemplazándolo por una optimización offline. 

En la primera parte se exhibe la comparación del desempeño de la estrategia convencional con 

la propuesta para diferentes escenarios mediante simulación. Finalmente se muestran los resultados 

obtenidos de forma experimental en un prototipo de baja potencia. 
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Capítulo 5.  Conclusiones 
 

5.1. Sumario 

En este trabajo se ha investigado sobre la estrategia FCS-MPC convencional, dando énfasis en 

algunas de sus desventajas frente a estrategias clásicas de control; la alta carga computacional 

asociada, la sensibilidad del desempeño frente a error en los parámetros y la dificultad de obtener una 

expresión en L.C. del sistema de control. Para ello se revisa la bibliografía asociada a la estrategia y 

a las soluciones propuestas actualmente a las desventajas en cuestión, partiendo por fijar un contexto 

de control de convertidores estáticos de potencia actual, destacando en particular las estrategias 

clásicas. 

Una vez mencionada la problemática actual de la estrategia FCS-MPC convencional sobre la 

cual se centra este estudio, se desarrolla esta estrategia paso a paso para comprobar y evidenciar en 

detalle sus ventajas, desventajas y su principio de funcionamiento. Además, se presentan soluciones 

a algunas problemáticas sobre las cuales no se centra este estudio para que no influyan en el análisis 

posterior. Se muestra que la dificultad de obtener una expresión en L.C. y que la alta cantidad de 

cálculos requeridos por la estrategia es debido a la optimización propia de ésta. Finalmente, se muestra 

mediante simulación el desempeño de la estrategia que está limitado por la precisión de los 

parámetros. 

Luego de evidenciar las problemáticas que aborda este trabajo se presenta la estrategia 

propuesta. Este FCS-MPC alternativo se basa, a diferencia de la estrategia convencional, en un 

seguimiento de una entrada de referencia la cual puede ser obtenida a partir de diferentes 

controladores. Después se presentan 3 controladores diferentes para obtener la entrada de referencia 

los cuales son elegidos de tal forma de mantener las ventajas características del FCS-MPC 

convencional y solventar las problemáticas analizadas de ésta. 

Por último, en el Capítulo 4 se presenta la comparación de los desempeños de la estrategia 

convencional y de la estrategia propuesta para diferentes controladores presentados en el Capítulo 3, 

y en diferentes escenarios; distintos puntos de operación, tiempos de muestreo e imprecisión en los 

parámetros. Todo en un convertidor multinivel; en un inversor CHB con carga RL. Primero se evalúan 

los desempeños mediante simulación y finalmente de forma experimental en un prototipo de baja 

potencia controlado por una dSPACE1103. 
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5.2. Conclusiones 

A partir de todo lo presentado y de todos los resultados obtenidos se concluye que: 

 La estrategia de control propuesta amplía la versatilidad del FCS-MPC; permite integrar 

diferentes controladores. 

 La estrategia de control propuesta permite estudiar la estabilidad en L.C. pues admite una 

expresión en L.C. independiente del controlador integrado. 

 La estrategia de control propuesta requiere de una menor carga computacional debido a que 

reduce la cantidad de cálculos en el loop de optimización del algoritmo. Esto se comprueba 

para todos los casos estudiados. 

 La estrategia de control propuesta basada en una realimentación de estados con integradores 

es robusta ante errores en los parámetros sin perder el desempeño dinámico característico del 

FCS-MPC convencional. Se redujo hasta en un 14% el error en S.S. cuando hay errores en los 

parámetros en comparación con la estrategia convencional. 

 La optimización offline propuesta elimina completamente el loop de optimización y reduce 

aproximadamente a la sexta parte el tiempo de cálculo promedio requerido, en comparación 

con el FCS-MPC convencional cuando se busca el óptimo de forma exhaustiva. 

5.3. Trabajo Futuro 

El enfoque exhibido sólo se ha presentado de manera superficial, aún falta mucho por abordar. 

Se han estudiado dos controladores para obtener la entrada de referencia a los cuales no está limitado 

el enfoque alternativo. Además, se ha introducido el análisis de la estabilidad, falta definir 

acabadamente para cada controlador integrado la estabilidad en L.C. 

Por otro lado, falta desarrollar y estudiar la estrategia propuesta para diferentes objetivos de 

control, diferentes topologías y diferentes funciones de costo, entre otros. 

Finalmente, se pueden estudiar alternativas para encontrar la entrada óptima para analizar 

diferentes opciones que reduzcan la carga computacional asociada. 
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Anexo A. Transformadas 
 

Debido a que la distribución de la energía eléctrica se realiza mayoritariamente de forma 

alterna y trifásica, es útil representar de manera continua variables que en S.S. son sinusoidales. 

Considerando los vectores, 

 ( ) ( ) ( ) ( )
T

abc a b ct x t x t x t   x , (A.1) 

 ( ) ( ) ( )
T

t x t x t     x , (A.2) 

se define, 

 _( ) ( )abc
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 x T x , (A.3) 

donde, 

 _

1 1
1

2 2 2
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Además existe la transformación inversa 
1

_ _ _

T

abc abc abc  

 T T T  de donde, 

 _( ) ( )abc

abct t

 x T x . (A.5) 

Si bien esta transformación no mapea un vector de cantidades trifásicas a continuas, permite 

expresar el modelo con una variable menos mientras el sistema sea balanceado. 

De forma análoga se define, 

 _( ) ( )dq abc

abc dqt t x T x , (A.6) 

donde ( ) ( ) ( )
T

dq d qt x t x t   x  y, 
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Esta transformación efectivamente mapea un vector de cantidades sinusoidales a cantidades 

continuas. Además, también permite expresar el modelo con una variable menos mientras el sistema 

sea balanceado. 

Al igual que el caso anterior, existe la transformación inversa 
1

_ _ _

T

dq abc abc dq abc dq

 T T T  de 

donde, 

 _( ) ( )abc dq

dq abct t x T x . (A.8) 


