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RESUMEN

La integración de energı́as renovables en el suministro eléctrico representa en la actualidad
un interés que va en aumento, principalmente por la necesidad de disminuir las emisiones
de gases de efecto invernadero que provocan las grandes obras referidas a la construcción
de centrales eléctricas convencionales y ası́ también, minimizar los costos y pérdidas de
transmisión y distribución. La apuesta por la generación distribuida va en aumento en
distintas regiones del mundo, las cuales emplean la utilización de los recursos renovables
como la energı́a del sol y del viento las cuales son limpias e ilimitadas. Es ası́ que, para
ocuparlos en los sistemas eléctricos, bajo el concepto de generación distribuida, varias
fuentes de alimentación son conectados a la misma a través de convertidores electrónicos
de potencia. Entre distintas topologı́as de convertidores, los convertidores matriciales
forma parte de las investigaciones en el área con gran potencial al ser un conversor
electrónico que transforma energı́a AC-AC directamente mediante un arreglo interruptores
bidireccionales que al no contar con etapa de almacenamiento intermedio, hace atractiva
su implementación, algunas de ellas la capacidad regenerativa, peso ligero, mayor tiempo
de vida, capacidad para operar con factor de potencia unitaria con señales de salida de
amplitud y frecuencia variable, hacen de este convertidor ideal para su aplicación en el
área de la generación distribuida proveniente de fuentes renovables.
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iv RESUMEN

El objetivo principal de este Trabajo Final de Maestrı́a es lograr controlar la tensión
de salida del convertidor a un sistema aislado, con una alimentación proveniente desde
las fuentes renovables, optimizando el control del convertidor matricial, para entregar
la energı́a con la mejor calidad posible y según las exigencias normas internacionales.
Teniendo en cuenta lo mencionado, la estrategia de control que se plantea como principal
aportación de este TFM, utiliza los beneficios del control predictivo basado en modelo y
contempla una mejora en cuanto a un patrón de activación de los interruptores que genera
la etapa de modulación aplicada, optimizando el balance en la vida útil de los semicon-
ductores y generando armónicos en frecuencias conocidas, para su posterior eliminación
mediante la utilización de filtros, que podrı́an ser activos o pasivos. El funcionamiento
del control propuesto ha sido analizado y evaluado mediante simulaciones considerando
primeramente en vacı́o y con cargas aisladas tipo lineal y no lineal. Finalmente se presenta
una comparativa con el control predictivo clásico, a nivel de simulaciones, en cuanto a la
eficiencia, tomando como parámetro de rendimiento la distorsión armónica total y el error
cuadrático medio.

BRUNO SANABRIA
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Índice de Figuras xiii
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CAPÍTULO 1

JUSTIFICACIÓN Y METODOLOGÍA

A continuación se presentan las razones que motivaron al desarrollo del Trabajo Final de
Maestrı́a, el objetivo general establecido, como ası́ también, los objetivos especı́ficos y un
resumen de la organización del TFM.

1.1 Introducción

El sector eléctrico en los últimos años está experimentando cambios sustanciales que están
provocando un replanteo del sistema y de sus infraestructuras a nivel global. Las razones
que están impulsando este cambio son múltiples, e incluyen consideraciones tanto a nivel
local como global, de entre las cuales podemos destacar aquı́ algunas de ellas: los cambios
en las necesidades de consumo energético del usuario, el aumento de los niveles de calidad
exigidos en la energı́a que llega al cliente, el creciente desarrollo de las fuentes de energı́a
renovables, y la necesidad estratégica de diversificación en las fuentes de energı́a. Este
contexto genera una coexistencia, cada vez mayor, entre la generación convencional y la
generación distribuida [1].

Trabajo Final de Maestrı́a.
Por Bruno Sanabria
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4 JUSTIFICACIÓN Y METODOLOGÍA

Los inicios del siglo XXI, muestran cómo la energı́a eólica junto a la solar fotovoltaica
vienen cobrando un protagonismo destacado entre las renovables. Una combinación de
circunstancias polı́ticas, económicas y sociales hacen que el potencial eólico de varias
regiones del planeta cobre valor para la producción de electricidad, y que cada vez más
paı́ses opten por su aprovechamiento tanto en tierra como en mar [2].

Actualmente, los sistemas de generación en sus más usuales aplicaciones son enfocados
a la de autoabastecimiento. Esta producción, para su final utilización deben ser acopladas
a redes de distribución eléctrica [3], para que se realice esto, es necesario contar con
instrumentos que pueda sincronizar la energı́a producida por estas fuentes con la red
eléctrica y se realice el acople al mismo cumplidas los requerimientos de sincronización.

Las tecnologı́as más usuales utilizadas en la actualidad son la de utilización del sin-
cronoscopios que debe reunir ciertas condiciones para la sincronización con la red de
energı́a de potencia infinita.

Para otros casos, como el ejemplo del uso de convertidores de potencia, el uso más
frecuente es de convertidores con tecnologı́a IGBT con variaciones en el sistema de control.
En cuanto a su aplicación para redes de energı́a distribuida, donde el uso de paneles
fotovoltaicos, se encuentran distintas configuraciones como los inversores multinivel de
condensadores de vuelo, convertidores tipo VSC (Convertidores de fuente de tensión),
MLC o MLI (multilevel converter o multilevel inverter), CHB (convertidores puente H en
cascada), NPC (Neutral Point Clamped). Por otra parte, los convertidores matriciales con
tecnologı́as IGBT o MOSFET bidireccionales en forma genérica. De los convertidores
mencionados anteriormente, los convertidores matriciales, ofrecen una ventaja significativa
al poder ser utilizados independientemente al tipo de fuente de generación, lo cual da una
ventaja sobre las opciones mencionadas anteriormente. Por último, las posibilidades frente
a la opción del MC basados en tecnologı́a IGBT del convertidor matricial SiC-MOSFET en
el acople a red de energı́a distribuida, dan nuevas posibilidades de investigación, aplicación
y costos [4], convertidor utilizado en el presente trabajo.

1.2 Objetivos

Para lograr los resultados esperados en el marco de este Trabajo Final de Maestrı́a, los
objetivos se han dividido en partes. En primer lugar, se establece el objetivo general del
trabajo, para posteriormente desglosar este objetivo en objetivos especı́ficos, los cuales
son puestos de manifiesto a continuación.
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1.2.1 Objetivo general

Diseñar y evaluar una estrategia de control predictivo de tensión con etapa de modulación
aplicado al convertidor matricial directo enfocado a la reducción de armónicos.

1.2.2 Objetivos especı́ficos

Diseñar un algoritmo de control predictivo con una etapa de modulación para el
control de tensión.

Diseñar un entorno de simulación para aplicar el esquema de control propuesto.

Analizar y evaluar la estrategia de control aplicada al convertidor matricial directo.

Realizar una comparativa entre el control predictivo clásico y la estrategia de control
propuesta.

1.3 Metodologı́a

El presente Trabajo Final de Maestrı́a aplica una metodologı́a centrada en el diseño y la
implementación teórica mediante herramientas de simulación, de estrategias de control
predictivo en tiempo discreto con etapa de modulación, aplicados a un convertidor matricial
directo enfocado en la reducción de armónicos. Para el logro de los objetivos propuestos,
el TFM se divide en dos etapas, siguiendo una metodologı́a de avance gradual, donde
las tareas realizadas y los resultados obtenidos son debidamente documentados. Los
siguientes puntos engloban las caracterı́sticas principales de las etapas a ser abordadas:

Modelado matemático del convertidor matricial y diseño de entorno de simulación:
en esta etapa se modela el convertidor matricial y se diseña el entorno de control con
etapa de modulación. En este punto, se propone el uso de la herramienta de modelado
y simulación computacional MatLab/Simulink.

Análisis y evaluación: esta segunda etapa, se centra en el análisis y evaluación
de nuevas estrategias de control aplicados al convertidor matricial, teniendo como
consignas, por un lado, el control de la voltaje con convertidores matriciales utilizando
modulación, y por el otro, la reducción de armónicos. En este punto, se realiza una
evaluación del desempeño del control del tipo predictivo con etapa de modulación,
haciendo también una comparativa con el control predictivo clásico.



6 JUSTIFICACIÓN Y METODOLOGÍA

1.4 Organización del documento

Para lograr los objetivos trazados, y a fin de organizar el documento se ha seguido una
metodologı́a de desarrollo gradual que ha sido documentada de la siguiente manera: la
Parte I, dividida en dos capı́tulos donde se presenta una perspectiva general acerca del
TFM, presentando la justificación y los objetivos establecidos (Capı́tulo 1). Posteriormente,
se detalla el estado del arte de los convertidores de potencia haciendo especial énfasis en
los MCs, su funcionamiento básico, y por último la técnica de control predictivo aplicado
a estos, en tiempo discreto (Capı́tulo 2).

En la Parte II se describe la estrategia de control predictivo con etapa de modulación,
como ası́ también el modelo de simulación a ser utilizado. Se analiza los resultados
obtenidos y se finaliza el capı́tulo con la comparación de las estrategias de control, tomando
como referencia los resultados que arrojan las técnicas de control predictivo clásico y el
control con etapa de modulación, y como parámetro de rendimiento para el análisis, la
distorsión armónica de la tensión generada y el error cuadrático medio de los mismos
(Capı́tulo 3). Luego se realiza las conclusiones y los posibles trabajos futuros relacionados
a la lı́nea de investigación de este Trabajo Final de Maestrı́a (Capı́tulo 4).



CAPÍTULO 2

ESTADO DEL ARTE

En este capı́tulo se analiza el contexto en que se enmarca el TFM. En primer lugar,
se presentan una reseña para introducir a algunos conceptos sobre los convertidores
matriciales, su principios de operación y limitaciones. Además, se presenta algunos
métodos de control aplicados a convertidores de potencia para finalmente detallar la
estrategia de control predictivo basado en modelo.

2.1 Reseña del convertidor matricial

Los inicios del MC datan del año 1976 en la literatura del libro de Gyugi y Pelly [5] y
vuelve a ser presentado en una publicación en 1978 por Daniels y Slaterry [6], las mismas
presentaban conceptualmente el circuito de potencia del convertidor AC-AC directo. Ası́
también, lo describen como un “cicloconvertidor de conmutación forzada”. Aunque, el
desarrollo real de los MC se inicia con los trabajos de Venturini y Alesina [7,8], publicados
en 1980. Los autores presentaron el circuito de potencia del convertidor como una matriz

Trabajo Final de Maestrı́a.
Por Bruno Sanabria
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8 ESTADO DEL ARTE

de interruptores bidireccionales e introducen el nombre de lo que hoy conocemos como
“convertidor matricial”.

En aplicaciones industriales, para conversión de energı́a AC-AC son generalmente
utilizados convertidores AC-AC directos [9–11], convertidores AC-AC vinculados con
DC [12–14] y convertidores matriciales (MC) [15–21] . A pesar de tener una estructura
y un control simple, muchos convertidores AC-AC directos carecen de la capacidad de
realizar un funcionamiento de frecuencia variable completa. Por otra parte, los conver-
tidores indirectos ofrecen tanto la regulación de la tensión de salida como la regulación de
la frecuencia a expensas de un gran DC-Link y voluminosos filtros inductivos. Pudiendo
estos componentes pasivos elevar el costo total además de reducir la fiabilidad del sis-
tema [22]. Desde entonces, hasta la actualidad, se pueden encontrar MC en aplicaciones
como sistemas de aeronaves, sistemas de generación de turbinas eólicas, máquinas de
inducción, sistemas fotovoltaicos (FV) y sistemas de accionamiento de motores [23].
Por lo tanto, se prefieren por su diseño compacto que elimina la necesidad de grandes
componentes de almacenamiento de energı́a y circuitos de enlace de CC, proporcionando
ası́ una conversión de energı́a de una sola etapa.

En general, los MCs pueden dividirse en dos grandes clasificaciones: (a) Topologı́as
DMC [8, 24, 25] y (b) Topologı́as IMC [26–29]. Con la evolución de los dispositivos
semiconductores en los últimos años, pueden emplearse diferentes dispositivos de con-
mutación en los MC, dando continuidad al la lı́nea de trabajo iniciada por Toledo y otros
en el Laboratorio de Sistemas de Potencia y Control de la Facultad de Ingenierı́a de la
Universidad Nacional de Asunción [30–32].

2.2 Principios básicos del convertidor matricial

El MC es un convertidor de energı́a AC-AC de una sola etapa, capaz de alimentar una
carga directamente de dimensiones de “n” fases a partir de una fuente de “m” fases (m×n)
sin la necesidad de etapas de almacenamiento intermedias.

Las principales ventajas de los MCs comparados con los convertidores tradicionales
espalda contra espalda (BTB, por sus siglas en ingles) son las siguientes [33]:

1. El reducido tamaño, peso ligero y tiempo de vida útil superior ante la ausencia de
capacitores electrolı́ticos de tamaño considerable en el circuito principal.

2. Comparado con los convertidores de dos etapas, el convertidor de energı́a de una sola
etapa presenta mayor eficiencia debido a las menores pérdidas en conmutación.

3. Capacidad regenerativa en operación con factor de potencia unitario.
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Dada las ventajas mencionadas, la utilización de los MCs es posible en aplicaciones de
alta categorı́a de conversión AC-AC, entre ellas las de energı́as renovables y DG [34]. La
topologı́a general en fuentes de tensión como entrada, se muestra en la Figura 2.1.

Figura 2.1: Circuito simplificado de un MC de m× n fases.

2.2.1 Modelado matemático

En la Figura 2.2 se muestra el esquema simplificado de un sistema de conversión AC-AC
trifásico, de manera a introducir los principios básicos la figura mencionada muestra
un MC alimentado por tensión (VSMC), en donde para obtener un buen desempeño, se
debe contar con un filtro en la fuente. La necesidad del filtro se debe a que minimiza las
componentes de alta frecuencia de entrada y reduce el impacto de las perturbaciones en la
red de entrada. El tamaño de los elementos del filtro es inversamente proporcional a la
frecuencia de conmutación del MC.

Figura 2.2: Esquema simplificado de un MC.
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El desarrollo del MC se inicia con la propuesta presentada por Venturini y Alesina en
los 80s [7, 8]. Los mismos propusieron un algoritmo de alta frecuencia de conmutación y
el desarrollo de un riguroso análisis matemático con el fin de describir al convertidor en su
comportamiento a bajas frecuencias.

La regla de operación de los interruptores está dada por [8]:

{
Skj = 1 si el interruptor está cerrado

Skj = 0 si el interruptor está abierto
(2.1)

donde k ∈ {u, v, w} indica la entrada correspondiente, j ∈ {a, b, c} se refiere a
la salida correspondiente. Ası́, para evitar cortocircuitos y que las corrientes nunca se
interrumpan abruptamente, dentro de las combinaciones posibles, se escogen aquellas que
cumplen con la siguiente condición (el razonamiento del presente, se expresa en detalle en
la Sección 2.2.2):

Suj + Svj + Swj = 1, ∀j ∈ {a, b, c} (2.2)

Las ecuaciones de tensión de entrada y de salida se muestra de la siguiente forma:




va(t)

vb(t)

vc(t)


 =




Sua(t) Sva(t) Swa(t)

Sub(t) Svb(t) Swb(t)

Suc(t) Svc(t) Swc(t)







veu(t)

vev(t)

vew(t)


 (2.3)

Que se puede representar en forma vectorial de la siguiente manera:

vo = T ∗ vi (2.4)

donde T es una matriz de transferencia instantánea cuya salida genera una señal de
magnitud, fase y frecuencia variable. Análogamente, se puede demostrar una función
equivalente para las corrientes:




ieu(t)

iev(t)

iew(t)


 =




Sua(t) Sub(t) Suc(t)

Sva(t) Svb(t) Svc(t)

Swa(t) Swb(t) Swc(t)







ia(t)

ib(t)

ic(t)


 (2.5)

En la Tabla 2.1 se muestran los estados válidos con base a la restricción de la Ecuación 2.2.
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Tabla 2.1: Estados válidos para los interruptores del MC.

Sua Sub Suc Sva Svb Svc Swa Swb Swc

1 1 0 0 0 1 0 0 0 1
2 1 0 0 0 0 1 0 1 0
3 0 1 0 1 0 0 0 0 1
4 0 1 0 0 0 1 1 0 0
5 0 0 1 1 0 0 0 1 0
6 0 0 1 0 1 0 1 0 0
7 1 0 0 0 0 1 0 0 1
8 0 1 0 0 0 1 0 0 1
9 0 1 0 1 0 0 1 0 0

10 0 0 1 1 0 0 1 0 0
11 0 0 1 0 1 0 0 1 0
12 1 0 0 0 1 0 0 1 0
13 0 0 1 1 0 0 0 0 1
14 0 0 1 0 1 0 0 0 1
15 1 0 0 0 1 0 1 0 0
16 1 0 0 0 0 1 1 0 0
17 0 1 0 0 0 1 0 1 0
18 0 1 0 1 0 0 0 1 0
19 0 0 1 0 0 1 1 0 0
20 0 0 1 0 0 1 0 1 0
21 1 0 0 1 0 0 0 1 0
22 1 0 0 1 0 0 0 0 1
23 0 1 0 0 1 0 0 0 1
24 0 1 0 0 1 0 1 0 0
25 1 0 0 1 0 0 1 0 0
26 0 1 0 0 1 0 0 1 0
27 0 0 1 0 0 1 0 0 1

2.2.2 Restricciones de operación

A diferencia de los VSI tradicionales, los interruptores utilizados en el MC no están prote-
gidos por un capacitor de enlace DC. Por ello, se consideran estrategias de conmutación
para los convertidores matriciales, las dos principales a considerar son:

1. La conmutación no debe causar cortocircuitos entre dos fases de entrada, pues la
consecuente alta circulación de corriente podrı́a dañar los interruptores.

2. Las conmutaciones no deben causar una interrupción abrupta de la corriente de salida,
pues la sobretensión subconsecuente podrı́a dañar los interruptores.



12 ESTADO DEL ARTE

(a) (b)

Figura 2.3: Configuraciones no permitidas para los interruptores. (a) Cortocircuito en la
entrada capacitiva. (b) Circuito abierto para carga inductiva.

En el modelo matemático, la Ecuación (2.2) cumple estas restricciones. Ası́ también, la
Tabla 2.1 presenta los estados válidos en función a la restricción de la misma Ecuación.
Sin embargo, en un sistema real, se debe considerar que el proceso de conmutación debe
ser controlado activamente, es decir, que en todo momento debe cumplir con las reglas
mencionadas anteriormente.

Teniendo en cuenta las restricciones mencionadas, es importante que dos interruptores
no sean activados al mismo tiempo [Figura 2.3 (a)]. Cuando los interruptores son acti-
vados al mismo tiempo, las fuentes de tensión son cortocircuitadas directamente y los
interruptores serı́an dañados por la sobrecorriente. En el caso que todos los interruptores
sean abiertos al mismo tiempo [Figura 2.3 (b)], al instante de la desactivación se generará
un sobretensión la cual podrı́a dañar los semiconductores. Los picos de sobretensiones
dependen de la corriente de carga ia y la duración de la interrupción Ecuación 2.6.

vpico = Lo
dia
dt

(2.6)

Estas dos consideraciones causan un conflicto, ya que los dispositivos no pueden
conmutar instantáneamente entre los estados por los retrasos de propagación y los tiempo
de conmutación finitos. Por lo tanto, es necesario la utilización de una estrategia de
conmutación que controle secuencialmente el cambio entre interruptores bidireccionales
de modo a cumplir con las restricciones de operación. Para dar solución a esto, varios
autores utilizan la estrategia de conmutación de cuatro pasos [4, 30, 35].

En cuanto a su implementación, para los MCs, que cuenta con nueve dispositivos de
llaves bidireccionales que conectados directamente a las fases de la fuente y de la carga
(Figura 2.2), la cual no cuenta con la etapas de almacenamiento, como lo presentamos
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al inicio la sección 2.2, proveyendo ası́ una amplitud variable y frecuencia de control
dependiendo de la activación de las llaves del dispositivo. Ası́, la salida de las tensión de
fase en componente de baja frecuencia se expresa en simple según la Ecuación 2.4.

Varias investigaciones acerca de los MCs son dedicados a resolver los problemas de
conmutación y proponiendo nuevas estrategias de modulación [16, 36–44]. Debido al
problema de los MCs con respecto al tiempo muerto o de superposición en tiempo de
activación de las llaves, para dar solución a este inconveniente, diversos autores han
presentado extendidas estrategias y siguen actualmente en estudio para encontrar la más
óptima según la aplicación a ser implementada [45–50].

1. Conmutación basada en la dirección de corriente:

Utiliza la conmutación de cuatro pasos [51], esquema donde la dirección de la
corriente es controlada. Eso permite la activación de una llave a otra si causar
ningún inconveniente como cortocircuito u operación de circuito abierto entre una
conmutación a otra.

2. Conmutación basada en la magnitud de la tensión:

En esta estrategia, las magnitudes relativas las tensiones de entrada son medidas para
determinar e implementar apropiadamente la secuencia de activación de las llaves.

3. Técnica ligera de activación de llaves

El interruptor resonante y los circuitos auxiliares también se utilizan en los MCs para
proporcionar una secuencia de conmutación [52]. Sin embargo, estos las técnicas pro-
liferan significativamente el costo, los componentes y el volumen de los convertidores
incluso en propuestas realizadas más recientemente [53].

2.3 Reseña de métodos de control aplicados a convertidores matriciales

Varios métodos de control se han propuestos en los últimos años, aprovechando las ventajas
de cada uno en una aplicación especı́fica o una más general como el PWM utilizada como
técnicas de modulación PWM desarrolladas previamente para inversores de fuente de
tensión y otros utilizados según necesidad de la aplicación. En esta sección realizaremos
una breve reseña sobre los métodos de control aplicados a convertidores matriciales.



14 ESTADO DEL ARTE

Figura 2.4: Métodos de control en convertidores.

La clasificación de estos métodos pueden ser observados en la Figura 2.4. Entre la
literatura se encuentra el método llamado función de transferencia directa o también
conocido como el método Venturini [54], en donde la tensión de salida se obtiene por
el producto entre la tensión de entrada y la matriz de transferencia que representa el
convertidor [35]. Otra estrategia es el método escalar desarrollado por Roy, donde la
estrategia de control escalar se utiliza para mejorar la relación de transferencia de tensión
del convertidor [55].

El enfoque más sencillo es utilizar técnicas de PWM basadas en portadoras. El PWM
es una técnica bien conocida, particularmente en la estrategia de conmutación en cascada
de inversores multinivel. En este método, una forma de onda triangular se compara con
una señal sinusoidal de referencia para crear la secuencia de conmutación necesaria de los
interruptores del convertidor de la matriz. Una solución muy utilizada en la actualidad es
aplicar la modulación SVM en MCs [56]. Recientemente se han propuesto técnicas más
modernas, como el control predictivo [35]. Los avances tecnológicos en microprocesadores
con mayor poder de cómputo en la actualidad, han promovido el desarrollo de este método
de control.

2.3.1 Control predictivo basado en modelo (MPC)

Los inicio del control predictivo basado en modelo o control predictivo en modelo fue
introducido al principio de los 1970s en aplicaciones industriales, después de que las
ideas de la estrategia se publicaran en los 1960s. Si bien en sus inicios fue principalmente
utilizado en el campo de la industria quı́mica, más tarde fue ganando reconocimiento
en el área académica [57]. El MPC no apunta a un algoritmo especial, sino toda una
familia de tipos de controladores cuya caracterı́stica común de todas estos controladores
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es el principio de determinación de un valor óptimo para la actuación de la variable
utilizando un modelo explı́cito del sistema a ser controlado y minimizando la función
de costo [34, 58–62]. Por supuesto, los controladores presentados en las diferentes
publicaciones citadas poseen una estructura similar, ya que también utilizan un modelo
explı́cito y separadamente identificable del sistema controlado para el precálculo del
comportamiento del sistema y, por lo tanto, también para la selección de valores óptimos
para las variables actuantes. Las principales ventajas de estos controladores son: las
estructuras multivariables son fácilmente representables, las restricciones del sistema
pueden manejarse sistemáticamente y pueden considerarse en el modelo, el filtrado de
las variables medidas sin desplazamiento de fase puede integrarse sin más esfuerzo, es
posible la identificación automática de los parámetros del modelo.

2.3.2 Principios operacionales del MPC

El principio de funcionamiento de un controlador MPC puede explicarse con la ayuda de
la estructura que se muestra en la Figura 2.5. Su parte central es el modelo matemático
que se utiliza para predecir el comportamiento futuro del sistema a controlar. Es decir, los
valores futuros de los estados del sistema se predicen hasta un horizonte predefinido en
tiempo k+N usando el modelo del sistema y la información disponible (mediciones) hasta
el tiempo k. La secuencia de actuaciones óptimas se calcula mediante la minimización
de la función de costo y se aplica el primer elemento de esta secuencia. Todo este
proceso se repite de nuevo para cada instante de muestreo considerando los nuevos datos
medidos [57, 63].

pasado predicción futura

referencia

Figura 2.5: Principio operacional MPC.

Cuando se aplica a convertidores de potencia, es posible definir el principio de operación
en los siguientes tres pasos:



16 ESTADO DEL ARTE

Predecir el comportamiento de las variables controladas para todos los posibles
estados de conmutación.

Evaluar la función de costo para cada predicción.

Seleccionar y aplicar el estado de conmutación que minimice la función de costo,
durante un tiempo de muestreo.

Estas etapas están presentes en todos los esquemas del MPC, ya que es posible modificar
cada una independientemente para lograr el ajuste del esquema de control a cualquier
configuración. La implementación de modelos predictivos y una estrategia de control
predictivo pueden encontrar diferentes dificultades dependiendo del tipo de plataforma
utilizada. Cuando se implementa utilizando un procesador de punto fijo, se debe prestar
especial atención a la programación para obtener la mayor precisión en la representación de
las variables en punto fijo. Por otra parte, cuando se implementa utilizando un procesador
de punto flotante, se puede utilizar en el laboratorio casi la misma programación utilizada
para las simulaciones.

Referencia

Modelo
Predictivo

Minimización 
de la función 

de costo

Convertidor

Carga

Mediciones

Figura 2.6: Esquema de control. Principio operacional MPC.

Dependiendo de la complejidad del sistema controlado, el número de cálculos puede
ser significativo y limitará el tiempo mı́nimo de muestreo. En el caso más sencillo, el
control predictivo de la corriente, el tiempo de cálculo es pequeño, pero en otros esquemas,
como el control del par y del flujo, el tiempo de cálculo es el parámetro que determina el
tiempo de muestreo permitido. Para seleccionar el estado de conmutación que minimiza
la función de costo, se evalúan todos los estados posibles y se almacena el valor óptimo
para aplicarlo a continuación. El número de cálculos está directamente relacionado con el
número de posibles estados de conmutación.

En la Figura 2.6 se presenta un esquema general de control para MPC aplicado a los
convertidores de potencia y a los accionamientos. El convertidor de potencia puede ser
de cualquier topologı́a y número de fases, mientras que la carga genérica que se muestra
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en la figura puede representar una máquina eléctrica, la red o cualquier otra carga activa
o pasiva. En este esquema se utilizan las variables medidas x(k) en el modelo para
calcular las predicciones x(k + 1) de las variables controladas para cada una de las n
posibles actuaciones, es decir, estados de conmutación, tensiones o corrientes. Luego
estas predicciones se evalúan utilizando una función de costo que considera los valores de
referencia x∗(k) y las restricciones, y se selecciona y aplica en el convertidor la actuación
óptima S [63].

2.3.3 Función de costo

La función de costo debe incluir los términos que se optimizarán. En un control clásico, se
da importancia al error de seguimiento en las variables predichas para la siguiente muestra,
por lo tanto, la función de costo se define como sigue:

g(k + 1) =
∥∥∥ejα(k + 1)

∥∥∥
2

+
∥∥∥ejβ(k + 1)

∥∥∥
2

, (2.7)

donde ∥∥∥ejα(k + 1)

∥∥∥ =
∥∥∥e∗α(k + 1)− eα(k + 1)

∥∥∥

∥∥∥ejβ(k + 1)

∥∥∥ =
∥∥∥e∗β(k + 1)− eβ(k + 1)

∥∥∥
∥∥∥.
∥∥∥ representa la magnitud de los vectores, e∗α(k + 1) y eα(k + 1) son los vectores los

cuales contienen la variable de referencia y la variable predicha, respectivamente, en el
marco de referencia estacionario α. Análogo razonamiento para e∗β(k + 1) y eβ(k + 1),
en el marco de referencia β.

2.4 Conclusiones del capı́tulo

En este capı́tulo se ha presentado un análisis del estado del arte de los convertidores
matriciales, su principio de funcionamiento, restricciones de operación. Además, se
describen algunos métodos de control aplicado a los MC haciendo un mayor énfasis en el
control predictivo basado en modelo que será utilizada en la implementación en entorno
de simulación en el siguiente capı́tulo debido a las ventajas de ésta estrategia como son la
facilidad de implementación, capacidad de utilizar multivariables y rápido seguimiento en
caso de transitorios.
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CAPÍTULO 3

DISCUSIÓN DE LAS APORTACIONES

En el capı́tulo anterior se ha descrito al convertidor matricial, las correspondientes ecua-
ciones que representan el funcionamiento del sistema conversor. Ası́ como también al
control predictivo basado en modelo, el cual es evaluado en el marco de la Tesis. En
secciones posteriores se obtienen las ecuaciones discretizadas del filtro, carga, etc. Se
realizarán estudios de las técnicas de control en el marco de referencia (α − β) con el
objeto de simplificar el análisis matemático de la dinámica del sistema y con ello aplicar
el control a éstos. Además, en los siguientes apartados se detalla el diseño de los contro-
ladores y la herramienta utilizada (MatLab/Simulink) para las simulaciones ejecutadas
en los distintos marcos de referencia, para que luego, con los resultados adquiridos y
mediante criterios establecidos, se realiza un análisis de los controles implementados.

3.1 Descripción del esquema utilizado

La Fig. 3.1 muestra la topologı́a utilizada que consiste en un convertidor AC-AC de tres
fases utilizando con un MC directo, donde se utiliza un filtro de entrada RLC con una

Trabajo Final de Maestrı́a.
Por Bruno Sanabria
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Filtro de Entrada Convertidor Matricial

Carga
Aislada

Modelo

Predictivo

Optimizador

Generador
de

Referencia

Fuente
AC
3ϕ

Figura 3.1: Esquema de control predictivo de tensión.

resistencia de amortiguamiento Rd para a reducción de los efectos de la resonancia, a la
salida del convertidor se encuentra el filtro de salida, en el cual con base al control de
tensión sobre el capacitor del filtro de salida utilizando como base la técnica de control
predictivo basado en modelo (MPC), finalmente en el otro extremo, se encuentra conectada
una carga aislada.

La tensión de entrada al convertidor es indicado como Vi, siendo este los voltajes vu, vv
y vw. En las siguientes secciones se realizará unas pruebas primeramente con un control
predictivo clásico y posteriormente con un control predictivo con etapa de modulación. Se
analizará su respuesta en distintos escenarios y un resumen de resultados para cada caso.

Una vez definido el modelo del convertidor de potencia en la Sección 2.2.1, se procede
a diseñar el sistema de control. Para determinar las tensiones efectivas aplicadas a cada
fase (desde cada fase al punto neutro), la tensión en modo común vnN debe ser sustraı́da
de la Ecuación (2.3). De esa manera, aplicando la ley de tensiones de Kirchhoff, es posible
determinar vnN como sigue:

vnN =
vaN + vbN + vcN

3
, (3.1)

Teniendo de esta forma la tensión de fase efectiva dada por:

van = vaN − vnN
vbn = vbN − vnN
vcn = vcN − vnN

, (3.2)
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3.1.1 Modelo del Filtro de salida

En la Fig. 3.1 se observa el filtro de salida en cada una de las fases del MC. La misma está
compuesta por un inductor de inductancia Lf , una resistencia en serie Rf y un capacitor
de capacitancia Cf . Suponiendo que los parámetros son iguales, las variables de estado
para este sistema de segundo orden, la corriente que atraviesa el inductor iL y la tensión
sobre el capacitor vc, la dinámica del sistema en el plano α− β está dado por:

Lf
diαβ
dt

= vαβ − vcαβ −Rf iLαβ , (3.3)

donde vαβ corresponde a uno de los vectores válidos mencionados anteriormente. Por
otra parte, el comportamiento dinámica de la tensión a través del capacitor del filtro es
definido como:

Cf
dvcαβ
dt

= iLαβ − igαβ , (3.4)

Ası́, su representación en el espacio de estados para el sistema está dado por:

dx
dt

= Ax + Bu, (3.5)

donde

x =


iLαβ
vcαβ


 , A =


−

Rf

Lf
− 1
Lf

1
Cf

0


 ,

u =


vαβ
igαβ


 , y B =




1
Lf

0

0 − 1
Cf


 ,

(3.6)

Estas ecuaciones definen el modelo continuo del filtro LC teniendo de entradas la
tensión de salida del MC vαβ por un lado y la corriente de salida a la carga igαβ por el
otro lado.

3.1.2 Modelo en tiempo discreto para el filtro LC

El modelo del sistema en tiempo discreto se obtiene como:

x(k + 1) = Adx(k) + Bdu(k) (3.7)



24 DISCUSIÓN DE LAS APORTACIONES

siendo Ad = eATs , Bd =
∫ Ts

0
eATs−τBdτ y Ts corresponde al tiempo de muestreo.

Entonces, usando el modelo discreto para el sistema es posible predecir los estados vo e
iL como sigue:

iL(k + 1) = a11iL(k) + a12vc(k) + b11v(k) + b12ig(k) (3.8)

vc(k + 1) = a21iL(k) + a22vc(k) + b21v(k) + b22ig(k) (3.9)

siendo

A =


a11 a12

a21 a22


 , B =


b11 b12

b21 b22


 , (3.10)

donde (k) se refiere al instante de tiempo actual y (k + 1) indica el inicio del siguiente
instante de muestreo. A partir de las ecuaciones anteriores es posible predecir los valores
de corriente en el inductor y la tensión de salida para utilizarlos en la implementación del
control predictivo.

3.2 Control de tensión a frecuencia variable

En esta sección se presentan los resultados obtenidos en diferentes escenarios para el
control de voltaje a frecuencia variable o MPC clásico que fue presentado en el capı́tulo
anterior, utilizando la evaluación de la función como se presenta en la Sección 2.3.3, la
ecuación se reescribe como sigue:

J(k + 1) =
∥∥∥vjα(k + 1)

∥∥∥
2

+
∥∥∥vjβ(k + 1)

∥∥∥
2

, (3.11)

donde ∥∥∥vjα(k + 1)

∥∥∥ =
∥∥∥v∗α(k + 1)− vα(k + 1)

∥∥∥

∥∥∥vjβ(k + 1)

∥∥∥ =
∥∥∥v∗β(k + 1)− vβ(k + 1)

∥∥∥
∥∥∥.
∥∥∥ representa la magnitud de los vectores, v∗α(k + 1) y vα(k + 1) son los vectores los

cuales contienen la tensión de referencia y la tensión predicha, respectivamente, en el
marco de referencia estacionario α. Análogo razonamiento para v∗β(k + 1) y vβ(k + 1),
en el marco de referencia β. La Tabla 2.1 muestra los estados válidos a ser utilizados para
el MPC clásico.
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3.2.1 Simulación experimental

La secuencia de resultados mostrados fueron simulados para los valores de parámetros
presentados en la Tabla 3.1.

Tabla 3.1: Parámetros de simulación.

Parámetro Sı́mbolo Valor Unidad

Red eléctrica
Frecuencia de la fuente fs 50 Hz
Tensión de la fuente vs 220 Vrms

Convertidor Matricial
Resistencia del filtro de entrada Rfi 0.01 Ω

Resistencia de amortiguamiento Rd 100 Ω

Inductancia de filtro de entrada Lfi 0.01 mH
Capacitancia del filtro de entrada Cfi 25 µF

Resistencia filtro de salida Rf 0.05 Ω

Inductancia de filtro de salida Lf 2.4 mH
Capacitancia del filtro de salida Cf 25 µF

Carga eléctrica
Resistencia de la carga RL 10 - 40 Ω

Parámetros de control
Periodo de muestreo Ts 25 µs
Paso de simulación - 250 ns

3.2.1.1 Ensayo en cambio de amplitud En la Figura 3.2 se muestra el error de
seguimiento en la fase a, en la misma se muestra la señal de referencia y el seguimiento
de la tensión de salida controlada medida sobre el capacitor del filtro de salida, de forma
análoga, la Figura 3.3 y la Figura 3.4 muestran la misma medición observada para las fases
b y c respectivamente. La Tabla 3.2 muestra un resumen de los resultados en términos de
error cuadrático medio (RMSE) teniéndose un promedio entre las fases de 0, 75380 de
error antes del cambio de amplitud y 1, 30851 después del cambio.
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Figura 3.2: Seguimiento de tensión en fase a para cambio de amplitud.

Figura 3.3: Seguimiento de tensión en fase b para cambio de amplitud.

Figura 3.4: Seguimiento de tensión en fase c para cambio de amplitud.
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Tabla 3.2: Resumen RMSE en cambio de amplitud para control clásico.

Tiempo (s) RMSE (A) RMSE (B) RMSE (C) Promedio

0,02 - 0,1 0,75437 0,75211 0,75494 0,75380
0,1 - 0,2 1,31273 1,31957 1,29323 1,30851

3.2.1.2 Ensayo en cambio de frecuencia En la Figura 3.5 se muestra el error de
seguimiento en la fase a, en la misma se muestra la señal de referencia y el seguimiento
de la tensión de salida controlada medida sobre el capacitor del filtro de salida, de forma
análoga, la Figura 3.6 y la Figura 3.7 muestran la misma medición observada para las fases
b y c respectivamente. La Tabla 3.3 muestra un resumen de los resultados en términos de
error cuadrático medio (RMSE) teniéndose un promedio entre las fases de 0, 75380 de
error antes del cambio de frecuencia y 1, 16602 después del cambio.

Figura 3.5: Seguimiento de tensión en fase a para cambio de frecuencia.

Figura 3.6: Seguimiento de tensión en fase b para cambio de frecuencia.
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Figura 3.7: Seguimiento de tensión en fase c para cambio de frecuencia.

Tabla 3.3: Resumen RMSE en cambio de frecuencia para control clásico.

Tiempo (s) RMSE (A) RMSE (B) RMSE (C) Promedio

0,02 - 0,1 0,75437 0,75211 0,75494 0,75380
0,1 - 0,2 1,15792 1,17974 1,16042 1,16602

3.2.1.3 Ensayo en cambio de carga En el presente ensayo se realiza un cambio de
carga para distintos valores de RL (de 10 a 40 Ω), en la Figura 3.8 se observa el voltaje
sobre el capacitor de salida de la fase a con respecto al neutro van y la corriente de lı́nea
iga, en cada aumento de carga se observa una disminución de la amplitud de la corriente
y una tensión estable. En la Figura 3.9 se muestra el error de seguimiento en la fase a,
en la misma se muestra la señal de referencia y el seguimiento de la tensión de salida
controlada medida sobre el capacitor del filtro de salida, de forma análoga, la Figura 3.10 y
la Figura 3.11 muestran la misma medición observada para las fases b y c respectivamente.
La Tabla 3.4 muestra un resumen de los resultados en términos de error cuadrático medio
(RMSE) teniéndose un promedio entre las fases de 0, 50116 de error en el primer paso de
carga, 0, 50602, 0, 51724 y 0, 49759 en los siguientes.
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Figura 3.8: Tensión y corriente para carga lineal.

Figura 3.9: Seguimiento de tensión en fase a para pasos de carga.
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Figura 3.10: Seguimiento de tensión en fase b para pasos de carga.

Figura 3.11: Seguimiento de tensión en fase c para pasos de carga.

Tabla 3.4: Resumen RMSE en cambio de carga para control clásico.

Tiempo (s) Magnitud RL RMSE (A) RMSE (B) RMSE (C) Promedio

0,04 - 0,08 10Ω 0,49260 0,51381 0,49708 0,50116
0,08 - 0,12 20Ω 0,50412 0,49457 0,51937 0,50602
0,12 - 0,16 30Ω 0,51706 0,50711 0,52756 0,51724
0,16 - 0,2 40Ω 0,49528 0,48693 0,51058 0,49759
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3.2.1.4 Ensayo con carga no lineal En el presente ensayo se realiza un cambio
utilizando una carga no lineal consistente a un rectificador no controlado con una carga
RL = 10Ω como se muestra en la Figura 3.12, en la Figura 3.13 se observa el voltaje
sobre el capacitor de salida de la fase a con respecto al neutro van y la corriente de lı́nea
iga, en el que carga es acoplada a los 0.04 (s) se observa el comportamiento normal la
corriente ante el rectificador utilizado y una tensión estable.

En la Figura 3.14 se muestra el error de seguimiento en la fase a, en la misma se
muestra la señal de referencia y el seguimiento de la tensión de salida controlada medida
sobre el capacitor del filtro de salida, de forma análoga, la Figura 3.15 y la Figura 3.16
muestran la misma medición observada para las fases b y c respectivamente. La Tabla 3.5
muestra un resumen de los resultados en términos de error cuadrático medio (RMSE)
teniéndose un promedio entre las fases de 0, 36606 de error antes del acoplamiento de la
carga y 1, 14236 después del acoplamiento.

Figura 3.12: Carga no lineal: circuito rectificador no controlado.
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Figura 3.13: Tensión y corriente para carga no lineal.
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Figura 3.14: Seguimiento de tensión en fase a para una carga no lineal.

Figura 3.15: Seguimiento de tensión en fase b para una carga no lineal.
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Figura 3.16: Seguimiento de tensión en fase c para una carga no lineal.

Tabla 3.5: Resumen RMSE en una carga no lineal para control clásico.

Tiempo (s) RMSE (A) RMSE (B) RMSE (C) Promedio

0,02 - 0,04 0,3771 0,36945 0,35165 0,36606
0,04 - 0,2 1,128 1,16831 1,13078 1,14236

3.3 Control Predictivo de Tensión a Frecuencia fija

En esta sección se presentan los resultados obtenidos en diferentes escenarios para el
control de tensión a frecuencia fija o MPC modulado, que utiliza la base que ha sido
presentada en el capı́tulo anterior, utiliza la evaluación de la función base descrita en la
Sección 3.2.

De los 27 estados de conmutación posibles mostrados en la Tabla 2.1, existen combina-
ciones para las cuales el vector de tensión en el plano estacionario produce varios valores
indefinidos, por lo tanto, en la Tabla 3.6 se presentan las combinaciones que generan
vectores estacionarios que serán considerados como las combinaciones válidas de los
interruptores para generar los vectores de voltaje en el plano estacionario (α− β) como se
muestra en la Figura 3.17.
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Figura 3.17: Vectores de tensión de acuerdo a la conmutación del MC.

Tabla 3.6: Estados válidos para los interruptores del MC.

# Sua Sva Swa Sub Svb Swb Suc Svc Swc voα voβ |vo| 6 vo

1 +1 1 0 0 0 1 0 0 1 0 2
3vuv 0 2

3 |vuv| 0
2 −1 0 1 0 1 0 0 1 0 0 − 2

3vuv 0 2
3 |vuv| 180

3 +2 0 1 0 0 0 1 0 0 1 2
3vvw 0 2

3 |vvw| 0
4 −2 0 0 1 0 1 0 0 1 0 − 2

3vvw 0 2
3 |vvw| 180

5 +3 0 0 1 1 0 0 1 0 0 2
3vwu 0 2

3 |vwu| 0
6 −3 1 0 0 0 0 1 0 0 1 − 2

3vwu 0 2
3 |vwu| 180

7 +4 0 1 0 1 0 0 0 1 0 − 1
3vuv

1√
3
vuv

2
3 |vuv| 120

8 −4 1 0 0 0 1 0 1 0 0 1
3vuv − 1√

3
vuv

2
3 |vuv| -60

9 +5 0 0 1 0 1 0 0 0 1 − 1
3vvw

1√
3
vvw

2
3 |vvw| 120

10 −5 0 1 0 0 0 1 0 1 0 1
3vvw − 1√

3
vvw

2
3 |vvw| -60

11 +6 1 0 0 0 0 1 1 0 0 − 1
3vwu

1√
3
vwu

2
3 |vwu| 120

12 −6 0 0 1 1 0 0 0 0 1 1
3vwu − 1√

3
vwu

2
3 |vwu| -60

13 +7 0 1 0 0 1 0 1 0 0 − 1
3vuv − 1√

3
vuv

2
3 |vuv| -120

14 −7 1 0 0 1 0 0 0 1 0 1
3vuv

1√
3
vuv

2
3 |vuv| 60

15 +8 0 0 1 0 0 1 0 1 0 − 1
3vvw − 1√

3
vvw

2
3 |vvw| -120

16 −8 0 1 0 0 1 0 0 0 1 1
3vvw

1√
3
vvw

2
3 |vvw| 60

17 +9 1 0 0 1 0 0 0 0 1 − 1
3vwu − 1√

3
vwu

2
3 |vwu| -120

18 −9 0 0 1 0 0 1 1 0 0 1
3vwu

1√
3
vwu

2
3 |vwu| 60

19 01 1 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0
20 02 0 1 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0
21 03 0 0 1 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0

En el control predictivo clásico, se calcula la predicción del comportamiento del sistema,
se minimiza la función de costo para cierto estado. En contraste, la técnica propuesta se
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basa en seleccionar dos vectores óptimos para su aplicación en ciclos de tiempo definidos
por sus factores de ponderación en la función de costo, junto con uno de los vectores
cero. Para la aplicación de la modulación, los ciclos de trabajo asociados a los vectores se
calculan definiéndolos inversamente proporcional al valor de la función de costo, es decir,
si la función de costo evaluada en un vector posee un valor elevado, el ciclo de trabajo es
reducido, en consecuencia, los ciclos de trabajos para los vectores de voltaje se calcula
resolviendo:

d0 = δ
J0

, d1 = δ
J1

, d2 = δ
J2

, (3.12)

donde δ es la constante de proporcionalidad, J1 y J2 denotan las funciones de costos
para los vectores adyacentes y J0 corresponde al vector cero, el cual se evalúa en cada
instante de muestreo. Además se tiene que:

d0 + d1 + d2 = 1 (3.13)

Calculando la función de costo para cada uno de los vectores es posible determinar el
valor de δ sustituyendo (3.12) en (3.13). Una vez calculado el valor de δ y teniendo en
cuenta (3.12), los ciclos de trabajo están dados por:

d0 =
J1J2

J0J1 + J1J2 + J0J2
(3.14)

d1 =
J0J2

J0J1 + J1J2 + J0J2
(3.15)

d2 =
J0J1

J0J1 + J1J2 + J0J2
(3.16)

Considerando estas expresiones, la nueva función de costo, que se evalúa en cada
tiempo de muestreo, se define como:

g(k + 1) = d1J1 + d2J2 (3.17)

La constelación de combinaciones de dos vectores posibles consta de 108 elementos a
evaluar. La combinación de vectores que minimicen (3.17) y el vector cero son selecciona-
dos y aplicados al MC en el siguiente tiempo de muestreo. Luego de obtener los ciclos de
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trabajo y los dos vectores óptimos a ser aplicados, se definen los tiempos de aplicación de
cada vector como sigue [64, 65]:

T0 = Tsd0

T1 = Tsd1

T2 = Tsd2

(3.18)

El proceso de aplicación del patrón de conmutación se muestra en la Figura 3.18

Figura 3.18: Patrón de conmutación.

La secuencia descripta, puede ser resumida en la Figura 3.19, en la misma se observa el
proceso ejecutado en el entorno se simulación según los mismos parámetros de simulación
utilizada en el control predictivo clásico de la sección anterior.
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Figura 3.19: Diagrama de flujo del algoritmo.

3.3.1 Simulación experimental

La secuencia de resultados mostrados fueron simulados para los valores de parámetros
presentados en la Tabla 3.1.

3.3.1.1 Ensayo en cambio de amplitud En la Figura 3.20 se muestra el error de
seguimiento en la fase a, en la misma se muestra la señal de referencia y el seguimiento
de la tensión de salida controlada medida sobre el capacitor del filtro de salida, de forma
análoga, la Figura 3.21 y la Figura 3.22 muestran la misma medición observada para
las fases b y c respectivamente. La Tabla 3.2 muestra un resumen de los resultados en
términos de error cuadrático medio (RMSE) teniéndose un promedio entre las fases de
0, 50458 de error antes del cambio de amplitud y 1, 02004 después del cambio.
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Figura 3.20: Seguimiento de tensión en fase a para cambio de amplitud.

Figura 3.21: Seguimiento de tensión en fase b para cambio de amplitud.

Figura 3.22: Seguimiento de tensión en fase c para cambio de amplitud.
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Tabla 3.7: Resumen RMSE en cambio de amplitud para control modulado.

Tiempo (s) RMSE (A) RMSE (B) RMSE (C) Promedio

0,02 - 0,1 0,50414 0,50289 0,50672 0,50458
0,1 - 0,2 1,04822 1,0007 1,0112 1,02004

3.3.1.2 Ensayo en cambio de frecuencia En la Figura 3.23 se muestra el error de
seguimiento en la fase a, en la misma se muestra la señal de referencia y el seguimiento
de la tensión de salida controlada medida sobre el capacitor del filtro de salida, de forma
análoga, la Figura 3.24 y la Figura 3.25 muestran la misma medición observada para
las fases b y c respectivamente. La Tabla 3.8 muestra un resumen de los resultados en
términos de error cuadrático medio (RMSE) teniéndose un promedio entre las fases de
0, 50458 de error antes del cambio de frecuencia y 0, 98462 después del cambio.

Figura 3.23: Seguimiento de tensión en fase a para cambio de frecuencia.

Figura 3.24: Seguimiento de tensión en fase b para cambio de frecuencia.
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Figura 3.25: Seguimiento de tensión en fase c para cambio de frecuencia.

Tabla 3.8: Resumen RMSE en cambio de frecuencia para control modulado.

Tiempo (s) RMSE (A) RMSE (B) RMSE (C) Promedio

0,02 - 0,1 0,50414 0,50289 0,50672 0,50458
0,1 - 0,2 0,98463 0,98593 0,98330 0,98462

3.3.1.3 Ensayo en cambio de carga En el presente ensayo se realiza un cambio de
carga para distintos valores de RL (de 10 a 40 Ω), en la Figura 3.26 se observa el voltaje
sobre el capacitor de salida de la fase a con respecto al neutro van y la corriente de lı́nea
iga, en cada aumento de carga se observa una disminución de la amplitud de la corriente
y una tensión estable. En la Figura 3.27 se muestra el error de seguimiento en la fase a,
en la misma se muestra la señal de referencia y el seguimiento de la tensión de salida
controlada medida sobre el capacitor del filtro de salida, de forma análoga, la Figura 3.28 y
la Figura 3.29 muestran la misma medición observada para las fases b y c respectivamente.
La Tabla 3.9 muestra un resumen de los resultados en términos de error cuadrático medio
(RMSE) teniéndose un promedio entre las fases de 0, 37043 de error en el primer paso de
carga, 0, 36416, 0, 35865 y 0, 35537 en los siguientes.



CONTROL PREDICTIVO DE TENSIÓN A FRECUENCIA FIJA 41
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Figura 3.26: Tensión y corriente para carga lineal.

Figura 3.27: Seguimiento de tensión en fase a para pasos de carga.
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Figura 3.28: Seguimiento de tensión en fase b para pasos de carga.

Figura 3.29: Seguimiento de tensión en fase c para pasos de carga.

Tabla 3.9: Resumen RMSE en cambio de carga para control modulado.

Tiempo (s) Magnitud RL RMSE (A) RMSE (B) RMSE (C) Promedio

0,04 - 0,08 10Ω 0,36915 0,37433 0,36782 0,37043
0,08 - 0,12 20Ω 0,36800 0,36427 0,36021 0,36416
0,12 - 0,16 30Ω 0,36113 0,35842 0,35642 0,35865
0,16 - 0,2 40Ω 0,35710 0,35301 0,35601 0,35537
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3.3.1.4 Ensayo con carga no lineal En el presente ensayo se realiza un cambio
utilizando una carga no lineal consistente a un rectificador no controlado con una carga
RL = 10Ω como se muestra en la Figura 3.12, en la Figura 3.30 se observa el voltaje
sobre el capacitor de salida de la fase a con respecto al neutro van y la corriente de lı́nea
iga, en el que carga es acoplada a los 0.04 (s) se observa el comportamiento normal la
corriente ante el rectificador utilizado y una tensión estable.

En la Figura 3.31 se muestra el error de seguimiento en la fase a, en la misma se
muestra la señal de referencia y el seguimiento de la tensión de salida controlada medida
sobre el capacitor del filtro de salida, de forma análoga, la Figura 3.32 y la Figura 3.33
muestran la misma medición observada para las fases b y c respectivamente. La Tabla 3.10
muestra un resumen de los resultados en términos de error cuadrático medio (RMSE)
teniéndose un promedio entre las fases de 0, 24793 de error antes del acoplamiento de la
carga y 0, 96477 después del acoplamiento.
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Figura 3.30: Tensión y Corriente para carga no lineal.
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Figura 3.31: Seguimiento de tensión en fase a para una carga no lineal.

Figura 3.32: Seguimiento de tensión en fase b para una carga no lineal.



ANÁLISIS Y COMPARACIÓN ENTRE MPC CLÁSICO Y MODULADO 45

Figura 3.33: Seguimiento de tensión en fase c para una carga no lineal.

Tabla 3.10: Resumen RMSE en una carga no lineal para control modulado.

Tiempo (s) RMSE (A) RMSE (B) RMSE (C) Promedio

0,02 - 0,04 0,24815 0,24557 0,25008 0,24793
0,04 - 0,2 0,96601 0,9745 0,95381 0,96477

3.4 Análisis y Comparación entre MPC clásico y modulado

En esta sección se realiza varios ensayos enfocados al análisis de THD bajo distintas
condiciones, además de concluir los resultados mostrados en la secciones anteriores sobre
RMSE, estos análisis determinan la calidad de la señal y su seguimiento con respecto
a la referencia respectivamente. Para dichos análisis, las fórmulas utilizadas son las
siguientes [66, 67]:

THD(vcx) =

√√√√ 1

v2c1

N∑

i=2

vcxi (3.19)

donde vcx representa al tensión de salida, siendo x el indicador de cada una de las
fases.

RMSE(vcx) =

√√√√ 1

N

N∑

j=1

(vcx − v∗cx)2 (3.20)



46 DISCUSIÓN DE LAS APORTACIONES

donde N es el número de muestras, al igual que en la Ecuación 3.19, en la Ecuación 3.20
vcx representa el tensión en la salida, v∗cx es el tensión en la salida, siendo de la misma
forma x el indicador de cada una de las fases.

3.4.1 Comparativa RMSE

En la Sección 3.2 y la Sección 3.3 se ha presentado los distintos ensayos realizados y un
resumen por fase de cada uno de ellos, en esta sección, realizaremos una comparativa
directa entre ambas técnicas de control en base al promedio de RMSE obtenido en los
ensayos realizados. En la Tabla 3.11 se muestra un resumen de los resultados, después del
último cambio realizado, donde en todos los casos, el control con etapa de modulación,
obtiene mejores resultados de seguimiento que el control predictivo clásico, teniendo una
relación de mejora aproximada de entre 70 y 85 % con respecto al clásico.

Tabla 3.11: Resumen comparativo de RMSE.

Tipo de cambio Amplitud Frecuencia Carga lineal Carga no lineal

Control clásico 1,30851 1,16602 0,49759 1,142363
Control modulado 1,02004 0,98462 0,35537 0,964773

Relación en (%) 22,0457 15,5577 28,5821 15,5458

3.4.2 Comparativa THD

Se presenta una comparativa del análisis de THD a través de la FFT de la herramienta
Matlab/Simulink tanto para carga lineal como no lineal. Basado la norma IEC 602040
para microrredes o sistemas operando en modo aislado, el parámetro de THD de tensión
de salida no debe ser mayor al 3%, mientras que para cargas no lineales no debe ser mayor
al 5% [58, 67, 68].

3.4.2.1 Carga lineal Para la obtener los resultados mostrados el la Figura 3.34(a) y
la Figura 3.34(b) correspondiente a la fase a, se utiliza una carga resistiva de magnitud
RL = 10Ω conectado a la salida del filtro de salida, las mediciones se realizan con
respecto a las tensiones de lı́nea sobre el capacitor vc donde se analizan 7 ciclos de la señal
medida, mismo análisis se observa en la Figura 3.34(c) y la Figura 3.34(d) para la fase b y
la Figura 3.34(e) y la Figura 3.34(f) para la fase c respectivamente. En cada una se realiza
una comparativa entre el control clásico y control modulado, observándose el valor de la
amplitud de la fundamental como también el THD en cada ensayo realizado.
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Figura 3.34: Análisis de FFT en una carga lineal para fase. (a) y (b) Para fase a, (c) y (d)
para fase b y (e) y (f) fase c, cada fase para control clásico y modulado respectivamente.
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La Tabla 3.12 muestra un resumen de resultados obtenidos por cada fase, observándose
un promedio de THD de 0, 95% para el control clásico, mientras para el modulado un
promedio de 0, 43%. La diferencia entre ambos es de aproximadamente 45%.

Tabla 3.12: Resumen THD en una carga lineal para los métodos de control aplicados.

Control THD (A) THD (B) THD (C) Promedio

Clásico 0,94 0,95 0,97 0,95333
Modulado 0,43 0,44 0,43 0,43333

3.4.2.2 Carga no lineal Para la obtener los resultados mostrados el la Figura 3.35(a) y
la Figura 3.35(b) correspondiente a la fase a, se utiliza una carga resistiva de magnitud
RL = 10Ω conectado a la salida del filtro de salida, las mediciones se realizan con
respecto a las tensiones de lı́nea sobre el capacitor vc donde se analizan 7 ciclos de la señal
medida, mismo análisis se observa en la Figura 3.35(c) y la Figura 3.35(d) para la fase b y
la Figura 3.35(e) y la Figura 3.35(f) para la fase c respectivamente. En cada una se realiza
una comparativa entre el control clásico y control modulado, observándose el valor de la
amplitud de la fundamental como también el THD en cada ensayo realizado.

La Tabla 3.13 muestra un resumen de resultados obtenidos por cada fase para una
carga no lineal, observándose un promedio de THD de 1, 13% para el control clásico,
mientras para el modulado un promedio de 0, 80%. La diferencia entre ambos es de
aproximadamente 70%.

Tabla 3.13: Resumen THD en una carga no lineal para los métodos de control aplicados.

Control THD (A) THD (B) THD (C) Promedio

Clásico 1,13 1,15 1,13 1,13666
Modulado 0,8 0,82 0,8 0,80666

3.4.3 THD a distintos periodos de muestreo

En este apartado se realizará un análisis de THD para distintos periodos de muestreo Ts,
para el mismo, se utiliza una carga lineal consistente en una carga resistiva de magnitud
RL = 10Ω, en análisis se realiza para en control predictivo clásico como también en el
MPC con etapa de modulación, finalmente se realiza un resumen de los datos obtenidos
para cada ensayo.

3.4.3.1 Control predictivo clásico En la Figura 3.36 se muestra el resultado de THD
y la señal del sistema evaluado para la fase a, la Tabla 3.14 muestra a detalle los resultados
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Figura 3.35: Análisis de FFT en una carga no lineal para fase. (a) y (b) Para fase a, (c) y
(d) para fase b y (e) y (f) fase c, cada fase para control clásico y modulado respectivamente.
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obtenidos en cada fase y el promedio en cada ensayo realizado, para los mismos, el valor
de Ts para los tiempos de 100; 50; 25; 16,67; 12,5 y 10 (µs) respectivamente.

Tabla 3.14: Resumen THD para control clásico en cambio de Ts.

Ts (µs) THD (A) THD (B) THD (C) Promedio

100 10,45 10,1 10,96 10,5033
50 3,51 3,63 3,61 3,58333
25 0,94 0,95 0,97 0,95333
16,67 0,43 0,44 0,43 0,43333
12,5 0,26 0,26 0,25 0,25666
10 0,16 0,16 0,16 0,16000

3.4.3.2 Control predictivo con etapa de modulación En la Figura 3.37 se muestra
el resultado de THD y la señal del sistema evaluado para la fase a del sistema evaluado, la
Tabla 3.15 muestra a detalle los resultados obtenidos en cada fase y el promedio en cada
ensayo realizado, para los mismos, el valor de Ts para los tiempos de 100; 50; 25; 16,67;
12,5 y 10 (µs) respectivamente.

Tabla 3.15: Resumen THD para control modulado en cambio de Ts.

Ts (µs) THD (A) THD (B) THD (C) Promedio

100 5,43 5,44 5,67 5,51333
50 1,58 1,56 1,60 1,58000
25 0,43 0,43 0,43 0,43000
16,67 0,19 0,19 0,20 0,19333
12,5 0,11 0,11 0,11 0,11000
10 0,07 0,07 0,07 0,07000

La Tabla 3.16 muestra un resumen comparativo de los controles aplicados con el
cambio de tiempo de muestreo, la misma tiene un promedio de cada control y se realiza
una relación en porcentaje de la mejora del control modulado con respecto al control
clásico.
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Figura 3.36: Análisis de FFT a distintos tiempos de muestreo (Ts) para control clásico.
(a) Ts = 100(µs). (b) Ts = 50(µs). (c) Ts = 25(µs). (d) Ts = 16.67(µs). (e)
Ts = 12.5(µs). (f) Ts = 10(µs).
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Figura 3.37: Análisis de FFT a distintos tiempos de muestreo (Ts) para control modulado.
(a) Ts = 100(µs). (b) Ts = 50(µs). (c) Ts = 25(µs). (d) Ts = 16.67(µs). (e)
Ts = 12.5(µs). (f) Ts = 10µ(s).
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Tabla 3.16: Resumen comparativo de THD en cambio de Ts.

Ts (µs) Control clásico Control modulado Relación en (%)

100 10.50333 5.51333 47.5087
50 3.58333 1.58000 55.9069
25 0.95333 0.43000 54.8951
16.67 0.43333 0.19333 55.3846
12.50 0.25666 0.11000 57.1428
10 0.16000 0.07000 56.25000

3.4.4 Comparativa de conmutaciones

En la Figura 3.38(a) y la Figura 3.38(b) se observa la diferencia en cantidad de conmuta-
ciones entre el control clásico y el control modulado respectivamente, mientras que en
un tiempo Ts, en el control se produce un sólo cambio de aplicación de un vector, en
el modulado, se aplican tres vectores, siendo estos v0, v1 y v2, como se ha mostrado en
la Figura 3.18. Con esto se logra mejor rendimiento del sistema, lo que hace posible
considerarlo para su implementación en procesadores que puedan operar a periodos de
muestreo ágiles como los requeridos para la implementación del algoritmo de MPC con
etapa de modulación.

(a) (b)

Figura 3.38: Señal conmutada en la salida del MC. (a) Control clásico. (b) Control
modulado.
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3.5 Conclusiones del capı́tulo

En el presente capı́tulo se ha presentado la estrategia de control que mejora la eficiencia
del MPC clásico. En particular se puede concluir que la técnica del MPC con etapa
de modulación presenta mejores prestaciones que la técnica del MPC clásico en lo que
respecta a la minimización del parámetros RMSE para el seguimiento de referencia de
entre 70 y 85 %, como ası́ también, se observa la reducción del parámetro de THD de
las tensiones en una carga aislada del tipo lineal y no lineal analizados en todas las fases
obteniéndose resultados similares en los ensayos realizados. Se ha observado una mejor
respuesta en la THD desde el periodo de muestreo de Ts = 50µs, obteniéndose en el
control modulado un valor de 1, 58%, mientras que en el control clásico es de 3, 58%,
siendo el ajuste de los requerimientos de la norma IEC 62040 el de 3%. Al disminuir
el tiempo de muestreo a Ts = 25µs, ambos casos, cumplen con la normativa. Por otra
parte, se debe considerar que el control modulado, realiza la aplicación de tres vectores
distribuidos en siete tiempos comprendidos dentro de un periodo de muestro, por lo que
dependerá de la tecnologı́a utilizada para semiconductores la utilización de un tipo de
control u otro. Es decir, para el control clásico, al presentar un mayor valor de periodo
de conmutación (menor frecuencia), es posible utilizar dispositivos como IGBTs con
frecuencia de operación de hasta 10Khz, sin embargo, el mismo posee un valor de THD
elevado por lo que no es posible evitar la aparición de alguna resonancia lo cual decrementa
su eficiencia y calidad de señal. Por otra parte, para el control modulado, la velocidad en
que deben conmutar es mucho mayor (menor periodo de conmutación) y por consiguiente
se consigue una disminución del error, por lo que, se requiere dispositivos capaces de
conmutar a las velocidades en torno a la frecuencia de muestreo, que generalmente son
valores por encima de los 10KHz como por ejemplo los SiC-MOSFET.



CAPÍTULO 4

CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS

En este capı́tulo se presenta un resumen de los resultados obtenidos en el Trabajo Final de
Maestrı́a, ası́ como trabajos futuros relacionados a la lı́nea de investigación.

4.1 Conclusión

El presente TFM ha abordado el estudio de algoritmos de control predictivo basado en el
modelo con etapa de modulación aplicado al convertidor matricial directo y un estudio
teórico del modelo matemático del mismo. Las principales contribuciones y conclusiones
se resumen a continuación:

Se diseñó un algoritmo de control predictivo con una etapa de modulación para el
control de tensión basado en el modelo del sistema.

Se elaboró un entorno de simulación utilizando la herramienta de Matlab/Simulink
para aplicar el esquema de control propuesto y también el esquema de control de
MPC clásico a modo de comparación entre los métodos de control.

Trabajo Final de Maestrı́a.
Por Bruno Sanabria
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Se ha analizado y evaluado la estrategia de control modulado aplicado al convertidor
matricial directo con base a los parámetros de RMSE y THD, a modo de evaluar el
seguimiento a la referencia y la calidad de la señal respectivamente.

El análisis de los resultados indican un cumplimiento de la norma IEC 62040 para
sistemas operando en modo aislado, la cual indica un THD de 3%. Ası́, para el
tiempo de muestro Ts = 25µs tanto el control clásico como el modulado cumplen
con la norma, presentando un THD de 0.95% y 0,43% respectivamente. Cabe resaltar
que para un tiempo de muestreo Ts = 50µs el control clásico muestra un THD de
3,58%, la cual sobrepasa la limitación de la normativa, mientras que para el mismo
periodo de muestreo, el control modulado presenta un THD de 1,58%.

Se ha realizado una comparativa entre el control predictivo clásico y la estrategia de
control propuesta. Según los resultados obtenidos mediante simulaciones, se concluye
que la técnica del MPC con etapa de modulación presenta mejores prestaciones que la
técnica del MPC clásico en todos los escenarios estudiados, es decir, para el sistema
aislado ante cambios de amplitud, frecuencia y carga. En lo que se refiere a los
ı́ndices de calidad establecidos, se ha observado una buena respuesta en términos
de seguimiento analizado a partir del parámetro RMSE y en cuanto a la calidad de
suministro con base a la reducción del THD se ha logrado un mejor desempeño de
entre 15 y 30 % con respecto al control clásico.

4.2 Trabajos futuros

Los aspectos más relevantes del presente TFM, en lo que respecta al algoritmo MPC con
etapa de modulación aplicados al convertidor matricial, a seguir investigando en trabajos
futuros son:

Validar el TFM por medio de resultados en plataformas experimentales implemen-
tando el algoritmo de control propuesto en procesadores como DSP, FPGA o dSPACE.

Implementar un lazo de control para interconexión a sistemas de generación dis-
tribuida.

Realizar un estudio comparativo para los métodos de control clásico y con etapa de
modulación para el control de corriente inyectada tanto para un sistema aislado, de
modo a lograr un control de potencia reactiva, como para un sistema de generación
distribuida.
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Realizar un estudio de factibilidad de uso de una secuencia de conmutación que
permita lograr una disminución de la carga computacional en el algoritmo ası́ como
también de conmutaciones de los interruptores del MC.
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En este apartado se presentan la publicación del artı́culo cientı́fico presentado en conferen-
cia internacional referente al estudio del DMC durante este Trabajo Final de Maestrı́a. A
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Abstract—This paper proposes a modulated voltage control
strategy based on the predictive control approach. To accomplish
this, a direct matrix converter topology is used in combina-
tion with a three-phase generation system. Results based on a
MATLAB/Simulink simulation environment are discussed and
the most relevant characteristics of the proposed modulated
predictive control approach are highlighted considering the total
harmonic distortion as a performance parameter and complying
with the specifications of the standards for uninterruptible power
supplies. The root-mean-square error is also displayed to show
the quality of the system signal.

Index Terms—Direct matrix converter (DMC), model predic-
tive control (MPC), voltage control, uninterruptible power supply
(UPS).

I. INTRODUCCIÓN

El convertidor matricial directo (DMC) es un convertidor de
energı́a AC-AC de una sola etapa, que es capaz de alimentar
directamente una carga de “n” fases a partir de una fuente de
“m” fases (m× n) sin la necesidad de etapas intermedias de
almacenamiento [1]. Entre las principales ventajas del DMC se
pueden citar su tamaño reducido por la ausencia de capacitores
electrolı́ticos que son de tamaño considerable en el circuito
principal, el flujo de potencia bidireccional, y la posibilidad
de un control del ángulo de entrada que hacen atractiva su im-
plementación en distintas aplicaciones [2]–[4]. Varios métodos
de control se han propuestos en los últimos años para el
control de convertidores matriciales, aprovechando las ventajas
de cada uno para una aplicación especı́fica o aplicaciones
más generales. Algunas de estas técnicas de control son: el
método Venturini [5], en donde la tensión de salida se obtiene
por el producto entre la tensión de entrada y la matriz de
transferencia que representa el convertidor [6]. El método
escalar desarrollado por Roy, donde la estrategia de control
escalar se utiliza para mejorar la relación de transferencia
de tensión del convertidor [7]. El enfoque más sencillo es
utilizar técnicas de modulación por ancho de pulsos (PWM)
basadas en portadoras. El PWM es una técnica bien conocida,

particularmente en la estrategia de conmutación en cascada
de inversores multinivel y de dos niveles. En este método,
una forma de onda triangular se compara con una señal sinu-
soidal de referencia para crear la secuencia de conmutación
necesaria de los interruptores del convertidor de la matriz.
Una solución muy utilizada en la actualidad es aplicar la
modulación en el espacio vectorial (SVM) en DMCs [8].
Recientemente se han propuesto técnicas más modernas, cuya
base es el control predictivo basado en modelo (MPC) [9].
Las principales ventajas de los controladores MPC son: las
estructuras multivariables son fácilmente representables, las
restricciones del sistema pueden manejarse sistemáticamente y
pueden considerarse en el modelo, el filtrado de las variables
medidas sin desplazamiento de fase pueden integrarse sin
mayor esfuerzo y es posible la identificación automática de
los parámetros del modelo [10]–[14].

El principal aporte de este trabajo es la propuesta de
una estrategia para controlar la tensión de salida del DMC
conectado a un sistema aislado, mediante la incorporación
de una etapa modulación al MPC, para entregar energı́a con
niveles de tensión según las exigencias requeridas en la norma
IEC 62040 para fuentes de alimentación ininterrumpidas (UPS,
por sus siglas en inglés).

II. MODELADO DEL SISTEMA

La Fig. 1 muestra la topologı́a utilizada que consiste en
un convertidor AC-AC de tres fases consistente en un DMC,
donde se utiliza un filtro de entrada RLC con una resistencia
de amortiguamiento Rd para la reducción de los efectos de la
resonancia. A la salida del convertidor se encuentra el filtro
de salida, en el cual en base al control de tensión sobre el
capacitor del filtro de salida utilizando como base la técnica
de MPC, a ser detallado más adelante. Finalmente en el otro
extremo, se encuentra conectada una carga aislada. La tensión
de entrada al DMC es indicado como Vi, siendo este las
tensiones vu, vv y vw.
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Filtro de Entrada Convertidor Matricial

Carga
Aislada

Modelo

Predictivo

Optimizador

Generador
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Referencia
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AC
3ϕ

Fig. 1: Esquema de control predictivo de tensión.

A. Modelo del Convertidor Matricial

El DMC se activa y desactiva mediante la siguiente lógica:

Sij =

{
0, interruptor Sij desactivado
1, interruptor Sij activado (1)

donde i ∈ {u, v, w} indica la fase de entrada correspondi-
ente y j ∈ {a, b, c} se refiere a su salida correspondiente.
Considerando que las entradas nunca deben interrumpirse
abruptamente, se expresan las restricciones de la siguiente
forma:

Sij + Sij + Sij = 1, ∀i ∈ {a, b, c} . (2)

Bajo estas restricciones, el DMC trifásico presenta 27
estados permitidos de conmutación de los 512 (29) posibles.
Si la carga y la fuente son referenciadas respecto al punto
neutro (N ), entonces es posible describir la relación entre las
entradas y salidas de tensión y corriente como sigue:



va(t)
vb(t)
vc(t)


 =



Sua(t) Sva(t) Swa(t)
Sub(t) Svb(t) Swb(t)
Suc(t) Svc(t) Swc(t)





vu(t)
vv(t)
vw(t)


 (3)



iu(t)
iv(t)
iw(t)


 =



Sua(t) Sub(t) Suc(t)
Sva(t) Svb(t) Svc(t)
Swa(t) Swb(t) Swc(t)





ioa(t)
iob(t)
ioc(t)


 (4)

Una vez definido el modelo del DMC, se procede a diseñar
el sistema de control. Para determinar las tensión efectivas
aplicadas a cada fase (desde cada fase al punto neutro), la
tensión en modo común vnN debe ser sustraı́da de (3). De
esa manera, aplicando la ley de las tensiones de Kirchhoff, es
posible determinar vnN como sigue:

vnN =
vaN + vbN + vcN

3
(5)

Teniendo de esta forma la tensión de fase efectiva dada por:

van = vaN − vnN
vbn = vbN − vnN
vcn = vcN − vnN

(6)

B. Modelo del filtro de salida

El filtro de salida está compuesto por un inductor de
inductancia Lf , una resistencia en serie Rf y un capacitor de
capacitancia Cf . Para simplificar los cálculos, las variables de
fase se transforman al marco de referencia (α− β) utilizando
para ello la transformada de Clarke. Asumiendo que los
parámetros de los filtros son iguales en cada una de las fases,
las variables de estado para este sistema de segundo orden son:
la corriente que atraviesa el inductor iL y la tensión sobre el
capacitor vc. La dinámica del sistema en el plano (α−β) está
dada por:

Lf
diαβ
dt

= vαβ − vcαβ −Rf iLαβ (7)

donde vαβ corresponde al voltaje de salida del convertidor
para uno de los vectores válidos mencionados anteriormente.
Por otra parte, el comportamiento dinámico de la tensión a
través del capacitor del filtro es definido como:

Cf
dvcαβ
dt

= iLαβ − igαβ (8)

La representación en el espacio de estados para el sistema
está dado por:

dx
dt

= Ax + Bu (9)
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donde:

x =

[
iLαβ
vcαβ

]
, A =

[
−Rf

Lf
− 1
Lf

1
Cf

0

]
,

u =

[
vαβ
igαβ

]
, y B =

[
1
Lf

0

0 − 1
Cf

] (10)

Estas ecuaciones definen el modelo continuo del filtro LC
teniendo de entradas la tensión de salida del DMC vαβ por un
lado y la corriente de salida a la carga igαβ por el otro lado.

C. Modelo en tiempo discreto para el filtro LC
El modelo del sistema en tiempo discreto se obtiene como:

x(k + 1) = Adx(k) + Bdu(k) (11)

siendo Ad = eATs , Bd =
∫ Ts

0
eATs−τBdτ y Ts corresponde

al tiempo de muestreo. Entonces, usando el modelo discreto
para el sistema es posible predecir los estados vo e iL como
sigue:

iL(k + 1) = a11iL(k) + a12vc(k) + b11v(k) + b12ig(k) (12)

vc(k + 1) = a21iL(k) + a22vc(k) + b21v(k) + b22ig(k) (13)

siendo

Ad =

[
a11 a12
a21 a22

]
, Bd =

[
b11 b12
b21 b22

]
. (14)

donde (k) se refiere al instante de tiempo actual y (k + 1)
indica el inicio del siguiente instante de muestreo. Los valores
de los elementos de la matriz Ad y Bd corresponden a la
discretización por el método de Tustin de (10). A partir de
las ecuaciones anteriores es posible predecir los valores de
corriente en el inductor y la tensión de salida para utilizarlos
en la implementación del MPC.

D. Función de costo
La función de costo debe incluir los términos que se

optimizarán, como se presenta en la Fig 1. En el control
de tensión, se da importancia al error de seguimiento en las
tensiones predichas para la siguiente muestra, por lo tanto, la
función de costo se define como sigue:

J(k + 1) =

√∥∥vjα(k + 1)
∥∥2 +

∥∥vjβ(k + 1)
∥∥2, (15)

donde: ∥∥vjα(k + 1)
∥∥ =

∥∥v∗α(k + 1)− vα(k + 1)
∥∥

∥∥vjβ(k + 1)
∥∥ =

∥∥v∗β(k + 1)− vβ(k + 1)
∥∥

∥∥.
∥∥ representa la magnitud de los vectores, v∗α(k + 1) y

vα(k + 1) son los vectores los cuales contienen la tensión de
referencia y la tensión predicha, respectivamente, en el marco
de referencia estacionario α. Análogo razonamiento para las
tensiones v∗β(k+ 1) y vβ(k+ 1), en el marco de referencia β.

Fig. 2: Vectores de las tensiones de acuerdo a la conmutación
del DMC.

III. TÉCNICA DE CONTROL PREDICTIVO APLICADO AL
CONVERTIDOR MATRICIAL DIRECTO

De los 27 estados de conmutación posibles, existen com-
binaciones para las cuales el vector de tensión en el plano
estacionario produce varios valores indefinidos. Por tanto, en
la Tabla I se presentan las combinaciones que generan vectores
estacionarios que serán considerados como las combinaciones
válidas de los interruptores para generar los vectores de
tensiones en el plano estacionario (α − β) como se muestra
en la Fig. 2.

A. Técnica de control propuesta

En el MPC clásico, se calcula la predicción del compor-
tamiento del sistema, se minimiza la función de costo para
cierto estado. En contraste, la técnica propuesta se basa en
seleccionar dos vectores óptimos para su aplicación en ciclos
de tiempo definidos por sus factores de ponderación en la
función de costo, junto con uno de los vectores cero. Para la
aplicación de la modulación, los ciclos de trabajo asociados
a los vectores se calculan definiéndolos inversamente propor-
cional al valor de la función de costo, es decir, si la función de
costo evaluada en un vector posee un valor elevado, el ciclo
de trabajo es reducido, en consecuencia, los ciclos de trabajos
para los vectores de tensión se calcula resolviendo:

d0 = δ
J0

, d1 = δ
J1

, d2 = δ
J2

, (16)

donde δ es la constante de proporcionalidad, J1 y J2 denotan
las funciones de costos para los vectores adyacentes y J0
corresponde al vector cero, el cual se evalúa en cada instante
de muestreo. Además se tiene que:

d0 + d1 + d2 = 1 (17)

Calculando la función de costo para cada uno de los vectores
es posible determinar el valor de δ sustituyendo (16) en (17).
Una vez calculado el valor de δ y teniendo en cuenta (16), los
ciclos de trabajo están dados por:

d0 =
J1J2

J0J1 + J1J2 + J0J2
(18)
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Tabla I: Estados válidos para los interruptores del DMC en estado estacionario.

# Sua Sva Swa Sub Svb Swb Suc Svc Swc voα voβ |vo| ∠vo
1 +1 1 0 0 0 1 0 0 1 0 2

3
vuv 0 2

3
|vuv | 0

2 −1 0 1 0 1 0 0 1 0 0 − 2
3
vuv 0 2

3
|vuv | 180

3 +2 0 1 0 0 0 1 0 0 1 2
3
vvw 0 2

3
|vvw| 0

4 −2 0 0 1 0 1 0 0 1 0 − 2
3
vvw 0 2

3
|vvw| 180

5 +3 0 0 1 1 0 0 1 0 0 2
3
vwu 0 2

3
|vwu| 0

6 −3 1 0 0 0 0 1 0 0 1 − 2
3
vwu 0 2

3
|vwu| 180

7 +4 0 1 0 1 0 0 0 1 0 − 1
3
vuv

1√
3
vuv

2
3
|vuv | 120

8 −4 1 0 0 0 1 0 1 0 0 1
3
vuv − 1√

3
vuv

2
3
|vuv | -60

9 +5 0 0 1 0 1 0 0 0 1 − 1
3
vvw

1√
3
vvw

2
3
|vvw| 120

10 −5 0 1 0 0 0 1 0 1 0 1
3
vvw − 1√

3
vvw

2
3
|vvw| -60

11 +6 1 0 0 0 0 1 1 0 0 − 1
3
vwu

1√
3
vwu

2
3
|vwu| 120

12 −6 0 0 1 1 0 0 0 0 1 1
3
vwu − 1√

3
vwu

2
3
|vwu| -60

13 +7 0 1 0 0 1 0 1 0 0 − 1
3
vuv − 1√

3
vuv

2
3
|vuv | -120

14 −7 1 0 0 1 0 0 0 1 0 1
3
vuv

1√
3
vuv

2
3
|vuv | 60

15 +8 0 0 1 0 0 1 0 1 0 − 1
3
vvw − 1√

3
vvw

2
3
|vvw| -120

16 −8 0 1 0 0 1 0 0 0 1 1
3
vvw

1√
3
vvw

2
3
|vvw| 60

17 +9 1 0 0 1 0 0 0 0 1 − 1
3
vwu − 1√

3
vwu

2
3
|vwu| -120

18 −9 0 0 1 0 0 1 1 0 0 1
3
vwu

1√
3
vwu

2
3
|vwu| 60

19 01 1 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0
20 02 0 1 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0
21 03 0 0 1 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0

d1 =
J0J2

J0J1 + J1J2 + J0J2
(19)

d2 =
J0J1

J0J1 + J1J2 + J0J2
(20)

Considerando estas expresiones, la nueva función de costo,
que se evalúa en cada tiempo de muestreo, se define como:

g(k + 1) = d1J1 + d2J2 (21)

El conjunto de combinaciones de dos vectores posibles
consta de 108 elementos a evaluar. La combinación de vectores
que minimicen (21) y el vector cero son seleccionados y
aplicados al DMC en el siguiente tiempo de muestreo. Luego
de obtener los ciclos de trabajo y los dos vectores óptimos
a ser aplicados, se definen los tiempos de aplicación de cada
vector como sigue:

T0 = Tsd0

T1 = Tsd1

T2 = Tsd2

(22)

El proceso de aplicación del patrón de conmutación se
muestra en la Fig. 3.

IV. RESULTADOS DE SIMULACIÓN

Para validar y evaluar la estrategia de control de tensión
propuesta, se presenta los resultados obtenidos mediante la
herramienta computacional Matlab/Simulink y los parámetros
mostrados en la Tabla II.

Fig. 3: Patrón de conmutación.

Tabla II: Parámetros de simulación.
PARÁMETRO S ÍMBOLO VALOR UNIDAD

Red eléctrica
Frecuencia de la red fs 50 Hz
Tensión de red vs 220 Vrms

Convertidor Matricial
Resistencia del filtro de entrada Rfi 0.01 Ω
Resistencia de amortiguamiento Rd 100 Ω
Inductancia de filtro de entrada Lfi 0.01 mH
Capacitancia del filtro de entrada Cfi 25 µF
Resistencia filtro de salida Rf 0.05 Ω
Inductancia de filtro de salida Lf 2.4 mH
Capacitancia del filtro de salida Cf 25 µF

Carga eléctrica
Resistencia de la carga RL 10 - 40 Ω

Parámetros de control
Periodo de muestreo Ts 25 µs
Paso de simulación - 250 ns

Se han realizado simulaciones de diferentes escenarios para
mostrar el desempeño de respuesta y exactitud de la técnica.
Además, se realiza los análisis de la distorsión total armónica
(THD) bajo distintas condiciones de carga y mediante el error
cuadrático medio (RMSE). Estos análisis determinan la calidad
de la señal y su seguimiento con respecto a la referencia
respectivamente. Para dichos análisis, las fórmulas utilizadas
son las siguientes :

THD(vcx) =

√√√√ 1

v2c1

N∑

i=2

vcxi (23)
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Fig. 4: Respuesta de tensión en cambio de amplitud en (α−β).

Fig. 5: Respuesta de tensión en cambio de frecuencia en (α−
β).

donde vcx representa al tensión de salida, siendo x el indicador
de cada una de las fases.

RMSE(vcx) =

√√√√ 1

N

N∑

j=1

(vcx − v∗cx)2 (24)

donde N denota el número de muestras, en (24) vcx representa
el tensión en la salida, v∗cx es la tensión de referencia en
la salida, siendo de la misma forma x el indicador de cada
una de las fases. En la Fig. 4 se muestra la respuesta de
las tensiones trifásicas en el marco estacionario (α − β) en
la misma se observa el seguimiento entre la tensión generada
vcαβ y la tensión de referencia vrefαβ , ası́ también, se muestra
la respuesta en RMSE antes y después del cambio de amplitud,
siendo estas 0.498 (V) y 1.048 (V) respectivamente.

De la misma manera, en la Fig. 5, se observa la dinámica
de la respuesta del control ante un cambio de frecuencia,
teniendo valores en RMSE de 0.498 (V) y 0.977 (V) antes
y después del cambio de frecuencia respectivamente. Por otra
parte, en la Fig. 6 se puede observar la respuesta ante cambio
de carga observada, donde se va aplicando un aumento de
carga empezando con un escalón de carga lineal (circuito
abierto a RL = 10Ω), a los 0.04 s y un aumento de carga a
RL = 20Ω a los 0.08 s, RL = 30Ω a los 0.12 s y finalmente
RL = 40Ω a los 0.16 s.

En cuanto a su respuesta en seguimiento de la tensión en el
marco estacionario (α−β) al ser aplicada la secuencia de carga

Fig. 6: Respuesta de tensión y corriente en cambio de carga
en una fase.

descripta anteriormente, se puede observar en la Fig. 7 (a)
la respuesta ante el escalón de carga en los 0.04 s, de la
misma forma, en la Fig. 7 (b) y en la Fig. 7 (c) las siguientes
secuencias de aumento de carga en los tiempos de 0.08 s, 0.12
s, y 0.16 s, se observa una disminución de las perturbaciones
desde el segundo aumento de carga aplicado al sistema. En
cuanto a RMSE, se observa las siguientes respuestas, 0.368
(V), 0.359 (V), 0.353 (V) y 0.349 (V) respectivamente por
cada paso de carga.

Fig. 7: Respuesta de seguimiento de tensión en cambio de
carga en (α− β).

Además, utilizando un circuito rectificador no controlado
como carga no lineal mostrado en la Fig. 8, el cual se conecta
al sistema a los 0.04 s como se observa en la Fig. 9, se realizó
pruebas para observar la respuesta del control de tensión en
el marco de referencia (α − β) ante cargas no lineales, la
cual se observa en la Fig. 10. La respuesta de seguimiento
medido mediante el parámetro en RMSE es de 1.093 (V).
Para observar el cumplimiento del patrón de conmutación
propuesto, se ha realizado la medición de la tensión de lı́nea,
cuya respuesta se observa en la Fig. 11, mostrando ası́ el
cumplimiento del patrón de conmutación esperado.

Por último, se realizaron el análisis de THD tanto para
una carga lineal teniendo como RL = 10Ω cuya respuesta
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Fig. 8: Carga no lineal: circuito rectificador no controlado.

Fig. 9: Respuesta de tensión y corriente en una fase para una
carga no lineal.

en THD es de 0.39% en promedio de las fases como se
muestra en la Fig. 12(a), y para una carga no lineal fue
utilizado un rectificador no controlado y una carga RL = 10Ω
obteniéndose la respuesta de 0.98% en THD mostrada en la
Fig. 12(b). La norma IEC 62040 que establece un lı́mite de 3%
de distorsión armónica, mientras que para cargas no lineales
un lı́mite de 5%, por lo que se cumple ampliamente con estos
requerimientos.

V. CONCLUSIONES

En este trabajo se ha presentado una estrategia de control y
su respuesta ante distintos escenarios, observándose un buen
seguimiento ante cambios de amplitud, frecuencia y de carga.

Fig. 10: Respuesta de seguimiento de tensión en una carga no
lineal en (α− β).

Fig. 11: Señal conmutada en la salida del DMC.

En términos de THD, la respuesta armónica cumple con los
requerimientos de la norma IEC 62040 para UPS, ası́ como
también, los picos observados pueden ser eliminados con
filtros pasivos al ser estas frecuencias conocidas.
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Título de tesis: Estudio y simulación del control predictivo con etapa de modulación aplicado al convertidor matricial 
directo enfocado a la reducción de armónicos.

Este Trabajo se centra en lograr controlar la tensión de salida del convertidor en un sistema aislado, con una 
alimentación proveniente desde las fuentes renovables, optimizando el control del convertidor matricial, para 
entregar la energía con la mejor calidad posible y según las exigencias normas internacionales. Teniendo en 
cuenta lo mencionado, la estrategia de control propuesta utiliza los beneficios del control predictivo basado en 
modelo y contempla una mejora en cuanto a un patrón de activación de los interruptores que genera la etapa 
de modulación aplicada, optimizando el balance en la vida útil de los semiconductores y generando armónicos 
en frecuencias conocidas, para su posterior eliminación mediante la utilización de filtros. 

OBJETIVOS
El objetivo de este trabajo es diseñar y 

evaluar una estrategia de control predictivo 

de tensión con etapa de modulación aplicado 

al convertidor matricial directo enfocado a la 

reducción de armónicos.

Palabras clave: Direct matrix converter 

(DMC), model predictive control (MPC), 

voltage control, uninterruptible power supply 

(UPS), total harmonic distortion (THD).

APORTES DE LA INVESTIGACIÓN
El principal aporte de este trabajo es la 

propuesta de una estrategia para controlar la 

tensión de salida del DMC conectado a un 

sistema aislado, mediante la incorporación 

de una etapa modulación al MPC, para 

entregar energía con niveles de tensión 

según las exigencias requeridas en la norma

IEC 62040 para UPS. 

ACTIVIDADES REALIZADAS
Ÿ Revisión el estado del arte, modelo 

matemático del DMC y controles aplicados 

al mismo.

Ÿ Se diseñó un algoritmo de control 

predictivo con una etapa de modulación 

para el control de tensión basado en el 

modelo del sistema.

Ÿ Se elaboró un entorno de simulación 

u t i l i z a n d o  l a  h e r r a m i e n t a  d e 

Matlab/Simulink para aplicar el esquema 

de control propuesto y también el esquema 

de control de MPC clásico a modo de 

comparación entre los métodos de control.

RESULTADOS OBTENIDOS
Se ha analizado y evaluado la estrategia de 

control modulado aplicado al convertidor 

matricial directo con base a los parámetros 

de RMSE y THD, a modo de evaluar el 

seguimiento a la referencia y la calidad de la 

señal respectivamente.

CONCLUSIÓN
Ÿ El análisis de los resultados indican un 

cumplimiento de la norma IEC 62040 para 

sistemas operando en modo aislado.

Ÿ El control clásico implica un tiempo de 

muestreo de al menos 45.78µs para 

ajustarse a las normas, sin embargo, el 

control propuesto requiere tan solo 

68,05µs. 

Ÿ En términos de seguimiento se ha 

encontrado una mejora de entre el 15 y el 

28 % para RMSE. En lo que se refiere a los 

índices de calidad (THD) establecidos, se 

ha observado una mejora de entre el 40% y 

el 60% lo cual se constituye en la principal 

contribución del método propuesto.

VISIÓN Y PLANES FUTUROS
(i) Validar la propuesta experimentalmente. 

(ii) Implementar un lazo de control externo 

para interconexión a sistemas de generación 

distribuida. (iii) Realizar un estudio de 

factibilidad de uso de una secuencia de 

conmutación que permita lograr una 

disminución de la carga computacional en el 

a l g o r i t m o  a s í  c o m o  t a m b i é n  d e 

conmutaciones de los interruptores del DMC.

“Este programa de posgrado fue 

cofinanciado por el Consejo Nacional de 

Ciencia y Tecnología - CONACYT con 

recursos del FEEI”
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Fig. 1: Esquema de control propuesto.

Fig. 2:  (a) Estados válidos del DMC con 
vectores en el plano estacionario (α-β).
(b) Patrón de conmutación.
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Fig. 3: THD en función al tiempo de muestreo.
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