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RESUMEN 

 

El presente trabajo de tesis muestra la implementación digital de la técnica moderna de 

control de máquinas eléctricas, control directo de par, en un motor síncrono de imán 

permanente. 

Al inicio, se presenta el modelo matemático del motor; para ello, se parte de modelos de 

trabajos de investigación relacionados y la hoja de datos del motor en que se desarrollan las 

pruebas. Por su parte, el modelo específico del motor se obtiene al realizar la identificación 

paramétrica de la máquina; a partir de dos técnicas distintas, a rotor bloqueado, caída de 

corriente y optimización por enjambre de partículas, se confirman las inductancias de la 

máquina. Por su parte, la técnica de generación de voltaje permite la identificación del flujo 

magnético del imán permanente de forma experimental. 

De forma paralela, un accionamiento electrónico de potencia para el control de máquinas 

eléctricas es diseñado y construido. Se utilizan las características de la máquina como 

fundamento de diseño; diversas pruebas son presentadas, desde un disparador Chopper, 

pasando por un inversor monofásico, hasta la construcción de un inversor trifásico, el cual, 

es utilizado en la etapa de experimentación principal. 

A continuación, una simulación del control directo del par y de las dinámicas de operación 

del motor bajo diversos regímenes de velocidad y par, es presentada. El funcionamiento del 

control directo del par es descrito, y entonces, simulado en un motor síncrono de imán 

permanente; dicha simulación se realiza a través del lenguaje de programación C utilizando 

el compilador MEX de Matlab/Simulink®. 

Los resultados de simulación son corroborados vía experimentación. Un banco de pruebas 

es presentado y conectado, el sistema digital es programado con el mismo código utilizado 

en la simulación. Las respuestas a diferentes regímenes de operación de velocidad y par 

corresponden a las obtenidas en la etapa de simulación, lo que confirma el éxito del trabajo 

realizado. 
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ABSTRACT 

 

This thesis document presents the digital implementation of the modern control technique 

of electrical machines, direct torque control, in a permanent magnet synchronous motor. 

At the beginning, the mathematical model of the machine is presented; for this, related 

research works and the motor data sheet, in which the tests are developed, are used as the 

fundaments for this research. Moreover, the specific model of the motor is obtained 

complemented to getting the parametric identification of the machine; in this case, two 

different techniques are presented for the stator inductance of the machine in a rotor 

blocked scheme, decay current and particle swarm optimization; the permanent magnet flux 

of the rotor is obtained with the generator mode of the machine. 

In parallel, a power electronic drive for the control of electrical machines is designed and 

built. The features of the machine are used as design fundaments, several tests are 

presented, since the Chopper drive, through the single-phase inverter, and finally the three-

phase inverter, the last one is used in the main stage of experimentation. 

Then, a simulation of the direct torque control and the dynamics of the machine operation, 

under various regimes of speed and torque, is presented. The operation of the direct torque 

control is described, and then, simulated in a permanent magnet synchronous machine; this 

simulation is done through the C programming language using the MEX compiler of 

Matlab/Simulink ®. 

The simulation results are confirmed via experimentation. A test bench is presented and 

connected; the digital platform is programmed with the same code used in the simulation. 

The responses at different operation regimens of speed and torque correspond to those 

obtained in the simulation stage; this, confirms the success of the work done. 
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1.1 Introducción 

Actualmente el control de velocidad y par de máquinas eléctricas de corriente alterna ha 

tomado importancia significativa en diversas aplicaciones industriales. El uso de sistemas 

que basan su operación en corriente alterna ha hecho necesario el mejoramiento continuo 

de dispositivos y técnicas que son utilizados para ofrecer el control de dichas máquinas [1]. 

El motor síncrono de imanes permanentes es ampliamente utilizado en procesos y sistemas 

industriales actuales donde se desea el control del par, velocidad y posición con alto 

desempeño [1]. Por ejemplo, los sistemas de transporte eléctrico (trolebuses, trenes o 

tranvías) requieren un esquema de control que permita obtener velocidades variables 

durante la operación del sistema. Sin embargo, los sistemas de control que ofrecen un alto 

desempeño y equilibrio entre fuerza y portabilidad en el control de motores suelen ser de 

costo elevado. 

En las últimas décadas, la electrónica de potencia ha mostrado avances significativos en 

aplicaciones industriales debido a la posibilidad de reducción de tamaños y aumento en la 

capacidad de manejo de potencia del sistema a manipular. Los dispositivos de estado 

sólido, de los cuales se integran a los sistemas electrónicos de potencia, cuentan con la 

característica de ser accionados a través de sistemas digitales, por lo tanto, no están 

limitados a una aplicación específica. 

El uso de sistemas digitales para el control de máquinas ha aumentado progresivamente 

desde la década de los ochenta; esto es debido al aumento de la velocidad de cómputo y 

capacidad en el almacenamiento de programas de complejidad relativa y la reducción en los 

costos por parte de los fabricantes. Dichas características han permitido en los últimos años 

generar variadores de velocidad de motores aplicando técnicas modernas de control de 

máquinas eléctricas; ya que, es posible programar dichas técnicas en los sistemas digitales 

que controlan  los dispositivos discretos de la etapa de electrónica de potencia. De esta 

forma, se obtiene mayor eficiencia, rendimiento y seguridad en el control de motores.  

El presente trabajo de tesis está enfocado en el diseño, desarrollo e implementación de una 

técnica moderna de control de máquinas eléctricas en un motor síncrono de imán 

permanente, utilizando sistemas digitales de última generación y un accionamiento 
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electrónico de diseño propio en un motor de origen comercial. El éxito de este proyecto 

hace posible la oferta a diversos sectores productivos un control de velocidad y par de 

origen nacional; así, es posible obtener beneficios como la disminución por costos de 

adquisición, operación y mantenimiento. 

Partiendo en la definición del modelo de la máquina en la cual se desarrollan los 

experimentos, identificando los parámetros necesarios para la implementación de una 

técnica moderna de control de máquinas eléctricas, pasando por una propuesta de 

accionamiento electrónico, definiendo una estrategia de control digital, y por último, la 

generación de un prototipo de laboratorio, es posible la oferta de un dispositivo capaz de 

competir en desempeño, seguridad, portabilidad y robustez respecto a controles de 

velocidad comerciales de potencia similar. 

1.2 Planteamiento del Problema 

Existen dos formas de controlar la velocidad de un motor síncrono de imán permanente; la 

primera es cambiando el número de polos en su estructura física, lo que implica un aumento 

en el costo del motor al modificar sus partes. La segunda opción se logra al regular la 

frecuencia de la señal de corriente alterna trifásica que alimenta a la máquina. 

En México, la compañía suministradora de energía eléctrica, Comisión Federal de 

Electricidad, brinda 60 Hz como frecuencia de línea en cada una de sus fases lo que 

significa una velocidad constante para el motor si se conecta directamente a la línea 

trifásica de suministro. Una solución a dicho problema es la implementación de un variador 

de frecuencia, el cual, se genera con la aplicación de electrónica de potencia y la 

implementación de una técnica de modulación trifásica como: la modulación del ancho de 

pulso sinusoidal trifásico o la modulación por vectores espaciales. Si bien la las técnicas de 

modulación generan velocidad variable en dichas máquinas, no son capaces por si solas de 

controlar el par de la misma. 

La solución común para la variación de par en sistemas motrices es el acoplamiento de 

engranajes, con ello el control de par ocurre al cambiar el número de engranes o el número 

de dientes de los mismos. Sin embargo, implementación de sistemas mecánicos externos al 

motor eleva el costo del accionamiento. Técnicas modernas de control de máquinas 
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eléctricas, como el control por campo orientado o el control directo del par, han sido 

planteadas y desarrolladas desde la década de los ochenta con el fin de ofrecer la 

manipulación del par en los motores trifásicos de forma puramente eléctrica. 

Si bien el alto nivel de potencia de cómputo, requerido por dichas técnicas, había relegado a 

los controles de par a implementaciones puramente analógicas, es en las últimas décadas 

donde el creciente desarrollo de controladores digitales ha hecho la programación de 

técnicas modernas de control de máquinas eléctricas de forma digital aumentando la 

eficiencia y portabilidad de los accionamientos electrónicos. 

1.3 Justificación 

En la industria moderna, la necesidad de un variador de velocidad y par por parte de las 

máquinas eléctricas trifásicas, que son las encargadas de suministrar potencia a diversos 

procesos, se vuelve cada vez más común. Aplicaciones de tracción como: autos eléctricos, 

líneas de ensamblaje en serie o prótesis de última generación, necesitan manipular el par, al 

mismo tiempo que establecen una velocidad deseada en el sistema en el que se desarrollan. 

En México, dicha tecnología solo es accesible vía importación. La generación de una 

solución de control de velocidad y par en máquinas eléctricas, representa la oportunidad de 

ofrecer a la industria mexicana sistemas de control de última generación. Al mismo tiempo, 

es posible proponer una base de pruebas para la investigación y desarrollo de 

accionamientos de origen nacional. 

Por otro lado, proponiendo y generando una implementación de control de par de tipo 

digital es posible competir en costo ante accionamientos de origen extranjero ya 

actualmente que los costos en sistemas electrónicos y software cuentan con una tendencia a 

la baja mientras que las soluciones en mecánica mantienen una tendencia a la alta. 

1.4 Hipótesis 

Con el planteamiento y desarrollo de una solución a base de software y electrónica de 

potencia se obtiene la implementación digital de la técnica moderna de control de máquinas 

eléctricas, control directo del par, en un motor síncrono de imán permanente bajo diferentes 

regímenes de operación de velocidad y par; obteniendo así, una solución de accionamiento 
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electrónico capaz de competir con sistemas de potencia similar y origen comercial, esto, al 

ser una implementación de origen nacional. 

1.5 Objetivo General 

Diseñar e implementar un accionamiento electrónico digital en un motor síncrono de imán 

permanente. Programar una técnica moderna de control en un sistema digital, que permita 

el uso del modelo de la máquina, y así, obtener resultados de la implementación en un 

prototipo de laboratorio. 

1.5.1 Objetivos Específicos 

� Obtener el modelo matemático de un motor síncrono de imán permanente a partir de 

modelos existentes en trabajos de investigación, esto con la finalidad de simular y 

estudiar el comportamiento del motor bajo diferentes regímenes de operación. 

� Identificar los parámetros correspondientes al motor en el cual se llevarán a cabo las 

pruebas experimentales, esto con el fin de establecer las características actuales, 

propias de dicho dispositivo. Los resultados serán verificados con la 

implementación de más de una técnica de identificación de parámetros. 

� Simular una técnica moderna de control utilizando software de simulación 

Matlab/Simulink®; de esta forma, ganar experiencia de dicha técnica en un modelo 

de máquina con los parámetros identificados. 

� Diseñar y construir un accionamiento electrónico de potencia, que cumpla con las 

características requeridas por la máquina estudiada, en referencia al manejo de 

potencia. 

� Programar la técnica moderna de control de máquinas eléctricas en un sistema 

digital y realizar la conexión de laboratorio correspondiente a la integración de los 

dispositivos diseñados; de esta forma, realizar pruebas de laboratorio que 

determinen el desempeño del sistema.  

� Someter al prototipo a diferentes regímenes de operación con la finalidad de 

establecer los límites de diseño, con esto, obtener resultados experimentales de la 

implementación digital. 
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1.6 Organización de la tesis 

El presente trabajo de tesis está dividido en 6 capítulos, a continuación se presenta una 

breve descripción de cada uno de ellos. 

Capítulo I.- En este capítulo se presenta la introducción al documento de tesis, la 

descripción del problema, la justificación, la hipótesis, los objetivos generales y específicos 

y el análisis del estado del arte. 

Capítulo II.- En este capítulo se presenta el modelo del motor síncrono de imán 

permanente, la máquina seleccionada y técnicas de identificación paramétrica de la misma. 

Capítulo III.- En este capítulo se desarrolla la teoría de accionamiento electrónico de 

potencia, desde la etapa sencilla de disparo de una configuración Chopper hasta la 

construcción de un inversor trifásico de voltaje. 

Capítulo IV.- En este capítulo se describe la teoría del control directo del par en un motor 

síncrono de imán permanente, a su vez se desarrolla la simulación de dicho sistema en el 

ambiente de simulación Matlab/Simulink®, utilizando para ello los parámetros 

identificados en el Capítulo II y un esquema de programación en lenguaje C. 

Capítulo V.- En este capítulo se presenta el ensamblaje del prototipo de laboratorio y se 

corroboran los resultados obtenidos en la etapa de simulación. 

Capítulo IV.- En este capítulo se describen las conclusiones obtenidas durante todo el 

desarrollo del presente trabajo de tesis y se sugieren los posibles trabajos futuros. 

1.7 Estado del Arte 

La máquina sincrónica es un convertidor electromecánico de energía con una pieza 

giratoria denominada rotor, la bobina se excita mediante la inyección de una corriente 

directa, y una pieza fija denominada estator o armadura por cuyos devanados circula 

corriente alterna. Las corrientes alternas que circulan por dichos devanados producen un 

campo magnético rotatorio que gira en el entrehierro de la máquina con la frecuencia 

angular de las corrientes de armadura. El rotor debe girar a la misma velocidad del campo 

magnético rotatorio producido en el estator para que el par electromagnético medio pueda 
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ser diferente de cero. Si las velocidades angulares del campo magnético rotatorio y del rotor 

de la máquina sincrónica son diferentes, el par eléctrico medio es nulo. Por esta razón a esta 

máquina se la denomina sincrónica; el rotor gira mecánicamente a la misma frecuencia del 

campo magnético rotatorio del estator durante la operación en régimen permanente [2]. 

El motor síncrono de imán permanente es una variante de la máquina síncrona y es 

utilizada principalmente cuando alto desempeño y alta precisión de velocidad y de par son 

necesarios. Ejemplos del uso de este tipo de máquinas son: manipuladores robóticos, 

máquinas y herramientas, enrolladoras, cadenas de producción en la industria automotriz, 

aeronáutica y espacial. 

La industria moderna ha requerido desde sus inicios de máquinas capaces de convertir 

algún tipo de energía de entrada (hidráulica, eólica o eléctrica) en movimiento rotacional 

controlado, esto debido a los diferentes procesos necesarios para el desarrollo de productos. 

La aplicación de control de velocidad y par en motores de corriente alterna ha evolucionado 

de forma significativa en las últimas décadas. Uno de los avances más grandes en este 

campo es el desarrollo de la electrónica de potencia. La electrónica de potencia se puede 

definir como la aplicación de la electrónica de estado sólido para el control y la conversión 

de la energía eléctrica [3].  

La electrónica de potencia combina la energía, la electrónica y el control en el 

accionamiento de sistemas de alta potencia, en, por ejemplo, máquinas de corriente alterna. 

El control se encarga del régimen transitorio y estacionario y de las características 

dinámicas de lazo cerrado. La energía tiene que ver con el equipo de potencia estática y 

rotativa para la generación, transmisión y distribución de la energía eléctrica. La electrónica 

se ocupa de los dispositivos y circuitos de estado sólido requeridos en el procesamiento de 

señales para cumplir con los objetivos de control deseados [3]. 

Un inversor de voltaje es un dispositivo capaz de convertir corriente directa en señales de 

potencia de corriente alterna, es decir, los inversores de voltaje son capaces de alimentar 

cargas de naturaleza alterna a partir de fuentes de corriente directa [3]. La aplicación de la 

electrónica de potencia enfocada al control de velocidad, par y posición de máquinas 

eléctricas es la generación de inversores de voltaje capaces de regular la frecuencia de línea 
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que alimenta al motor, de tal forma que al seguir las órdenes de alguna técnica de control, 

permita la obtención de una velocidad o par deseados en la salida rotacional del motor. 

Los inversores están constituidos en su módulo principal de dispositivos electrónicos de 

estado sólido capaces de conmutar en tiempos muy pequeños una señal de entrada de 

corriente directa; bajo una estrategia de control ofrecen en su salida una señal de corriente 

alterna capaz de alimentar cargas inductivas como motores de corriente alterna. Los 

dispositivos electrónicos encargados de dicha operación son transistores como: el transistor 

bipolar de unión (BJT, por sus siglas en inglés Bipolar Junction Transistor), el transistor de 

efecto de campo (MOSFET, por sus siglas en inglés Metal-Oxide-Semiconductor Field-

Effect Transistor) e híbridos como el transistor bipolar de compuerta aislada (IGBT, por sus 

siglas en inglés Isolated Gate Bipolar Transistor) [4]. 

Técnicas modernas de control para accionamientos eléctricos de velocidad variable han 

adquirido importancia significativa en aplicaciones industriales actuales. La importancia del 

uso de motores de corriente alterna radica tanto en costos de operación, portabilidad y 

seguridad en referencia a los motores de corriente directa. Destacan, de forma generalizada, 

los principales sistemas de control vectorial para motores de corriente alterna, estos son: 

control escalar, control por campo orientado, control directo de par y auto–control directo 

[5]. 

En la actualidad existen diversas técnicas y variaciones de las mismas para control de 

máquinas eléctricas siendo control por campo orientado y control directo del par las 

técnicas más utilizadas por los diseñadores [5] [1]. Cada técnica presenta características 

específicas ante el desempeño del motor síncrono de imán permanente, si bien la técnica 

control por campo orientado logra un buen desempeño de las dinámicas propias del motor, 

es con la técnica control directo del par donde dinámicas más rápidas son obtenidas al 

carecer del uso de la técnica de modulación de ancho de pulso. Sin embargo, el control 

directo del par presenta una característica no deseada en su desempeño, el “rizado” , 

resultado de su naturaleza de frecuencia variable debido al uso de controladores de 

histéresis [1]; una forma de disminuir el rizado es implementando controles inteligentes de 

velocidad, por ejemplo los basados en lógica difusa, con lo que se obtiene, al menos en 
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simulaciones, un mejor desempeño del motor síncrono e imán permanente ante 

perturbaciones como el aumento de carga durante la operación [1]. 

El control por campo orientado surgió en Alemania como una alternativa ante la necesidad 

de sustituir motores de corriente directa por motores de corriente alterna. El control por 

campo orientado marca el inicio de la era moderna del control de máquinas eléctricas. Basa 

su operación en la orientación del flujo magnético del entrehierro, o del rotor de la máquina 

en unos ejes de referencia rotatorio lo que permite desacoplar el flujo del par y así obtener 

una analogía respecto a los motores de corriente directa. El control por campo orientado 

puede ser utilizado en aplicaciones donde la operación en estado estable es continua y las 

dinámicas del par son mínimas, debido a que el par obtenido cuenta con un factor de rizado 

muy pequeño [5].  

La técnica control directo del par es utilizada ampliamente en la industria privada siendo la 

marca ABB® la primera en desarrollar un accionamiento electrónico bajo dicha técnica. 

Dependiendo del tipo de máquina junto a la aplicación establecida será la resolución, 

precisión y desempeño requerido por el control directo del par implementado. El control 

directo del par puede implementarse en motores de corriente alterna (como motores 

síncronos y asíncronos). Cada tipo de máquina define parámetros de diseño específicos y 

por ende la definición del modelo matemático de la máquina se vuelve necesario para 

activar el control directo del par clásico [6]. 

La técnica control directo del par se propuso inicialmente para máquinas de inducción [7] 

[8], mas es aplicado también en unidades síncronas. La técnica control directo del par es 

diferente del método de control de vectorial convencional, donde el torque es controlado en 

el marco de referencia del rotor a través de lazos de control de corriente. Sin embargo la 

estrategia de un control directo del par convencional tiene serios problemas de rizado de 

torque electromagnético, además su desempeño en el estado estacionario es pobre y el 

inversor tiene una frecuencia de conmutación variable. Es por ello que se han propuesto 

diversas técnicas de mejoramiento del DTC, una de ellas es al cálculo del error del fasor de 

flujo (FEV, por sus siglas en inglés, Flux Error Vector), el cual, apoyado de una SVM 

permite la obtención de un menor rizado de toque, lo que significa una respuesta mejorada 

de toque en referencia a un DTC convencional [9]. 
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Diversos trabajos enfocados a la implementación del control directo del par referentes a su 

aplicación en un motor síncrono de imán permanente se han realizado con el fin de 

establecer puntos de mejoramiento del sistema, uno de ellos es el establecimiento de la 

posición del rotor en operación a partir de estimadores no físicos, reconocimiento de los 

límites del ancho de banda del sistema sumado a la intención por disminuir el rizado 

característico de dicha técnica [10]. 

El rizado generado durante la implementación de la técnica control directo del par puede 

ser disminuido en el uso de la modulación de vector espacial (SVM, por sus siglas en inglés 

Space Vector Modulation); el beneficio es significativo, disminuyendo el rizado durante la 

operación de la máquina, es posible aumentar la eficiencia del sistema aunado a un mayor 

tiempo de vida por parte del motor. Por otro lado, una forma alternativa de determinar la 

posición del rotor en todo instante de operación es utilizando redes neuronales como 

reemplazo de los sensores físicos característicos de la implementación de un control directo 

del par; bajo el entrenamiento de neuronas artificiales es posible obtener estimadores de la 

posición que fungen como los sensores necesarios para establecer el lazo de 

retroalimentación necesarios para activar al sistema de control [11]. 

Así mismo, es posible aumentar el desempeño en simulaciones e implementaciones de 

estimadores y controladores para el control directo del par utilizando técnicas de 

Inteligencia Artificial (IA) como redes neuronales artificiales (ANN, por sus siglas en 

inglés, Artificial Neural Networks), Sistemas de lógica difusa y Redes neuro-difusas. 

Dichas técnicas tienen la ventaja de no estar limitadas por características propias de una 

máquina eléctrica convencional y teorías de control lineal. Además pueden ser más rápidas 

que las configuraciones convencionales. Cuando un sistema basado en IA es implementado, 

en general, se obtienen algunas ventajas que ofrecen mejoras significativas a la técnica 

[12]. 

Otros trabajos proponen técnicas matemáticas no lineales como una alternativa a los 

controladores convencionales (PI) encargados de la regulación de velocidad y par bajo la 

técnica control directo del par. Un ejemplo claro es la aplicación de la técnica basada en el 

modo deslizamiento de segundo orden, dicha técnica surge bajo la propuesta de que el 

cálculo de la resonancia difusa (propia de un controlador basado en lógica difusa) en línea 
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es muy compleja, tanto que no puede ser controlada en tiempo real. El estado del sistema 

puede converger a un punto de equilibrio en un tiempo limitado que rompe con las 

características de la variable de estructura de deslizamiento común, qué en dicho estado, 

converge gradualmente a condiciones del plano deslizante lineal. El método de modo 

deslizamiento de segundo orden puede mejorar la precisión del control, decrecer la 

ganancia y obtener mayor robustez en el sistema. [13]. 

Una de las técnicas actuales para el mejoramiento del desempeño del control directo del par 

es el uso del control Predictivo. En dicho esquema se calculan los instantes de conmutación 

de dos fasores activos de voltaje en un periodo definido. La mayor ventaja de dicho 

esquema es la oportunidad de ofrecer una frecuencia fija al sistema disminuyendo el rizado 

del par mientras se ofrecen las mismas dinámicas rápidas propias del control directo del par 

en un motor síncrono de imán permanente [14]. 

El uso del control predictivo en un esquema de control directo del par puede seguir 

mejorándose al incluir esquemas sin sensor tanto a velocidades cercanas a cero, velocidades 

nominales y velocidades mayores a las nominales. Diversas técnicas como la inyección y 

medición de señales de voltaje, observadores de modo deslizante son utilizadas para ofrecer 

un esquema capaz de prescindir del sensor de posición en una implementación del control 

directo del par en un motor síncrono de imán permanente [15]. 
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 CAPÍTULO II:  MOTOR SÍNCRONO DE IMÁN PERMANENTE E 

IDENTIFICACIÓN DE PARÁMETROS  
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2.1 Introducción 

El motor síncrono de imán permanente es una variante de la máquina síncrona 

convencional, cuyo rotor está compuesto de imanes permanentes. Su análisis puede ser 

descrito de la misma forma que una máquina síncrona convencional al suponer que se 

excita por medio de una corriente de campo con un valor constante, asegurándose de 

calcular los diferentes valores de las inductancias con base en la permeabilidad efectiva del 

rotor de imán permanente [16]. 

A su vez, los motores de imán permanente también pueden clasificarse en dos tipos 

dependiendo da la forma de onda del voltaje generado (Back-EMF, por sus siglas en inglés 

Back Electromagnetic Force) siendo el motor síncrono de imán permanente (PMSM, por 

sus siglas en inglés Permanent Magnet Synchronous Machine) aquel de Back-EMF 

sinusoidal, mientras que el motor de corriente directa sin escobillas (BLDC, por sus siglas 

en inglés Brush Less Direct Current) aquel que cuenta con un Back-EMF trapezoidal [16] 

[17].  

La diferencia de Back-EMF entre ambos tipos de motor impacta directamente en el tipo de 

control que se pretenda implementar en ellos. El PMSM debe ser alimentado con corrientes 

de fase ( ), ,U V Wi i i de tipo sinusoidal mientras que el motor BLDC debe ser alimentado con 

corrientes de fase de tipo trapezoidal o quasi-cuadradas [17] [18]. 

En las últimas décadas el PMSM ha incrementado de forma progresiva y significativa su 

presencia en aplicaciones industriales donde alta densidad de potencia, alto contenido de 

par y mantenimiento reducido es necesario. Aplicaciones como manipulación robótica, 

sistemas de tren de potencia y cadenas de ensamblado industrial son ejemplos en los cuales 

el PMSM cuenta con mayor presencia. Características como baja inercia de rotor, alta 

eficiencia de operación, alta eficiencia en la estructura de disipación de calor y tamaño 

reducido son las ventajas más importantes que el PMSM ofrece [1] [19]. 

2.2 Trasformación de coordenadas 

El PMSM cuenta con una conexión en estrella similar a una máquina asíncrona con la 

diferencia de no contar con un devanado de rotor. Por otro lado, para modelar 
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matemáticamente máquinas eléctricas es común trasformar los voltajes y corriente de fase 

de un marco de referencia trifásico a un marco de referencia bifásico con el fin de 

simplificar el análisis [1]. 

Existen dos formas de trasformar de un marco de referencia trifásico ( ), ,U V W  a un marco 

de referencia bifásico. La primera es utilizando coordenadas estacionarias ( ),α β  y la 

segunda se logra al utilizar las coordenadas rotativas ( ),d q  de la máquina. La Fig. 2.1 [20] 

muestra la representación general de coordenadas de estator y rotor respecto a los 

devanados de la máquina. 

Donde eγ  y  eω representan la posición y velocidad eléctrica del rotor, su
���

 representan la 

variable trasformada en forma de fasor, mientras que ,u uα β y ,d qu u  son componentes de 

las coordenadas estacionarias y rotativas respectivamente de dicho fasor. El concepto de 

fasor espacial será abordado en el capítulo IV. 
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Fig. 2.1 Representación de trasformación trifásica a bifásica (coordenadas de estator y rotor) 
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Suponiendo que S representa una cantidad del estator que se va a transformar (corriente 

voltaje o flujo), se escribe la trasformación en forma matricial como se muestra en 2.1. 

Usando este concepto, se trasforma de un marco de referencia trifásico estacionario a un 

plano bifásico rotativo [16]. 
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Y la trasformación inversa como: 
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 e mPγ γ=  (2.3) 

 e e

d

dt
ω γ=  (2.4) 

Donde mγ  representa la posición mecánica del rotor mientras que P  representa el número 

de pares de polos de la máquina. La trasformación trifásica a bifásica también puede ser 

expresada en referencia al estator [10] [20] por lo que se tiene: 
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    
    = −    

        
 
 

 (2.5) 

Y la trasformación inversa como: 
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S S

α

β

 
 
    

    = −    
       

 − − 
 

 (2.6) 

Mientras que la relación entre los marcos de referencia bifásicos se representa como [20]: 

 
( ) ( )
( ) ( )

cos sin

sin cos
d e e

q e e

U U

U U
α

β

γ γ
γ γ

    
=    −     

 (2.7) 

Y la trasformación inversa como: 

 
( ) ( )
( ) ( )

cos sin

sin cos
de e

qe e

UU

UU
α

β

γ γ
γ γ

−    
=     

     
 (2.8) 

Por otro lado, el PMSM puede clasificarse a su vez en dos tipos dependiendo de la 

configuración de los polos del rotor, polos salientes y polos lizos. Un PMSM de polos 

salientes es aquel cuyos imanes se encuentran adheridos al rotor en la superficie del mismo, 

mientras que, en un PMSM de polos lizos los imanes se encuentran dentro del núcleo del 

rotor. La Fig. 2.2 [20] muestra un esquema de representación de un PMSM de polos 

salientes y lizos respectivamente junto a su distribución respecto a coordenadas ,d q. 

 

Fig. 2.2 Representación de posiciones del imán en el rotor de un PMSM 
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La importancia de la estructura de polos lizos y salientes radica en la variación de las 

inductancias magnetizantes en la máquina en representación dinámica ( ),d qL L . En una 

máquina de polos salientes qL  es ligeramente superior a dL ( )q dL L> debido a la variación 

magnética producida por los espacios entre los imanes y el rotor; por sus parte, en una 

máquina de polos lizos qL  tiende a ser igual a dL ( )q dL L= debido a que la permeabilidad 

de los imanes es muy cercana a la del aire y, por lo tanto, la misma intensidad del flujo 

atraviesa al eje d y q de la máquina [14] [15].  

2.3 Modelo del motor síncrono de imán permanente 

El modelo del MSIP es obtenido de [1] [17] [20], las ecuaciones generales que describe al 

PMSM se muestran en (2.9), (2.10), (2.11) y (2.12).  

 d
d s d e q

d
U R i

dt

ψ ω ψ= + −  (2.9) 

 q
q s q e d

d
U R i

dt

ψ
ω ψ= + +  (2.10) 

 q q qL iψ =  (2.11) 

 d d d PML iψ ψ= +  (2.12) 

Donde sR es la resistencia de estator, ,d qL , ,d qψ  y ,d qU  representan la inductancia de 

estator, el flujo electromagnético del estator y el voltaje en los ejes directo y cuadratura 

respectivamente; mientras que PMψ representa el flujo del imán permanente. 

Sustituyendo (2.7) y (2.8) en (2.5) y (2.6) [20] y resolviendo la corriente se tiene: 

 ( )1
d d e q q s d

d

i U L i R i dt
L

ω= + −∫  (2.13) 

 ( )1
d d e q q s d

d

i U L i R i dt
L

ω= + −∫  (2.14) 
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qeψω
deψω

 
Fig. 2.3 Circuitos equivalentes del eje d y q respectivamente 

Por lo tanto los circuitos equivalentes para los ejes d y q son mostrados en la Fig. 2.3 [20] 

mientras que el análisis del flujo y par electromagnético es mostrado en el capítulo IV. 

2.4 Motor seleccionado e importancia de la identificación paramétrica 

Los datos de placa y fabricante de un PMSM definen las condiciones de operación de la 

máquina bajo ciertos regímenes de operación, sin embargo parámetros como la inductancia, 

la resistencia y el flujo magnético de la misma pueden variar a lo dicho por el fabricante 

con respecto del tiempo y a condiciones de operación específicas. Debido a esto en 

ocasiones el fabricante solo da un estimado de dichos parámetros, sin embargo no 

especifica las condiciones de cambio de los mismos [21]. Los fabricantes ofrecen en sus 

hojas de datos valores nominales de operación en los cuales se encuentran: 

• Voltaje nominal 

• Corriente nominal 

• Par nominal 

• Temperatura nominal 

• Velocidad nominal 

• Coeficiente de viscosidad 

• Número de pares de polos 

Como se aprecia en (2.9) y (2.10) el desempeño del PMSM es dependiente de sR , ,d qL  y 

PMψ ; por su parte, se sabe que sR varía con respecto a la temperatura de la máquina, ,d qL

con respecto de la corriente en los devanados del estator mientras que PMψ  varía respecto al 

tiempo de vida de la máquina ya que existe la posibilidad de desmagnetización. El cambio 

en dichos parámetros se refleja en la velocidad y par de la máquina cuando se implementa 



19 
 

un sistema de control, ya que, de ser muy distintos respecto a los mostrados por el 

fabricante, podría generar salidas incorrectas e incluso inseguras para el operador. 

Técnicas modernas de control de máquinas eléctricas utilizan dichos parámetros para dirigir 

la máquina, por lo que, la identificación actualizada de dichos parámetros significa la 

posibilidad de implementar una técnica de control que optimice al máximo el desempeño 

del PMSM al contar con datos precisos del modelo del motor y su comportamiento en 

diferentes regímenes de operación, haciendo del sistema de control propuesto más preciso y 

seguro. 

La máquina en la que se desarrollan las pruebas es un motor síncrono de imán permanente 

de la marca Siemens y modelo 1FT6062-1AF71-4AG1 cuyos datos de placa se presentan 

en la Tabla 2.1 [22], dicha tabla presenta los datos generales de la máquina en cuestión. Se 

puede observar que el motor cuenta con 3 pares de polos, un 2.57sR = Ω  y una 

0.019sL H= . Estos datos brindan una referencia ante las técnicas de identificación de 

parámetros de la máquina y serán corroborados en las secciones siguientes utilizando etapas 

experimentales con el fin de obtener un modelo actualizado de la máquina antes de 

implementar una técnica moderna de control de máquinas eléctricas. 

 

Tabla 2.1 Datos de placa del PMSM seleccionado 

1FT6062-1AF71-4AG1 

Dato Nominal Máximo 

[ ].N mτ  4.7 6.0 

[ ]U V  282 --- 

[ ]i A  3.4 4.1 

IP  65 --- 

[ ]m Kg  9 --- 

1minmω −    3000 9100 

Encoder IC2048S/R B25  
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Las técnicas de identificación varían dependiendo del parámetro a reconocer; desde las 

técnicas de observación del decaimiento de voltaje entre fases y corriente de línea, hasta las 

técnicas inteligentes de identificación “on line”  (cuando el rotor está girando) y “off line”  

(cuando el rotor está bloqueado). En este capítulo, técnicas de identificación fuera de línea 

son implementadas con el fin de corroborar dichos parámetros. 

2.5 Identificación de inductancias de la máquina 

En el caso de desconocer la configuración de montado de polos en el rotor la identificación 

de inductancias adquiere relevancia significativa ante la propuesta de control que se desea 

implementar. Existen diversas técnicas de identificación de inductancias para un PMSM, 

sin embargo la mayoría implica el uso de equipo de medición especializado o la aplicación 

de algoritmos de complejidad significativa. 

Al sustituir (2.9) y (2.10) en (2.11) y (2.12) respectivamente, se nota que, dependiendo del 

eje en el cual se desarrolle la medición se debe tomar en cuenta el flujo magnético del eje 

complementario al ejercerse una velocidad angular en la máquina ( )eω , es decir, al medir 

el eje directo es indispensable conocer el flujo magnético en el eje en cuadratura para 

obtener los datos del primer eje y viceversa. 

Las técnicas de identificación off line permiten utilizar equipo de medición de bajo costo ya 

que las ecuaciones que describen el comportamiento del PMSM se simplifican al despreciar 

eω de ellas, por ende, el procedimiento que permite identificar ciertos parámetros del 

PMSM, como las inductancias del motor, se torna relativamente sencillo. 

De (2.9) y (2.10) y usando (2.11) y (2.12) y sabiendo que cuando el rotor se encuentra 

bloqueado la velocidad angular es igual a cero( )0eω = , se tiene: 

 

 ( )d s d d d PM

d
U R i L i

dt
ψ= + +  (2.15) 

 ( )q s q q q

d
U R i L i

dt
= +  (2.16) 
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De esta forma es posible aplicar técnicas fuera de operación en corriente directa (CD) y 

corriente alterna (CA) como se describe en secciones consecuentes. Con el fin de verificar 

los resultados obtenidos, dos técnicas de identificación de inductancias son aplicadas. 

2.5.1 Técnica de caída de corriente 

La primera técnica aplicada para la identificación de inductancias es la prueba de caída de 

corriente [23]. Consiste en la medición de la caída de la corriente y voltaje en los 

devanados del motor bajo el arreglo de conexión correspondiente al eje a medir. La 

observación del tiempo de descarga de corriente y la forma de onda que se describe al 

realizar la prueba permite la estimación de la inductancia del eje medido. Al resolver la 

inductancia de las ecuaciones 2.9 y 2.10  y suponiendo que ,d qL  y PMψ  son constantes con 

respecto del tiempo se tiene: 

 d s d
d

d

U R i
L

di

dt

 
 −=  
 
 

 (2.17) 

 q s q
q

q

U R i
L

di

dt

 
 −

=  
 
 
 

 (2.18) 

Discretizando el sistema a partir de [23] se tiene: 

 
1

k k

k

k k

d s d
d

d d

U R i
L

i i
−

 −
=   − 

 (2.19) 

 
1

k k

k

k k

q s q
q

q q

U R i
L

i i
−

 −
=   − 

 (2.20) 

2.5.1.1 Pruebas y resultados experimentales 

En el circuito de la Fig. 2.4 se observan las conexiones realizadas para la obtención de las 

inductancias ,d qL . El posicionamiento del rotor depende del eje a medir. El eje directo se  



22 
 

 

Fig. 2.4 Circuito de pruebas propuesto para la identificación de inductancias 

obtiene al pasar un tren de pulsos a través del circuito de mediciones, con ello se logra un 

movimiento del rotor. Dicho movimiento corresponde a la polarización de un imán con 

respecto a la corriente inducida por el estator. Por su parte el eje en cuadratura se logra al 

girar el rotor 90° eléctricos con respecto a la posición del rotor en el eje directo, dicha 

operación se obtiene al hacer la conversión de grados eléctricos a grados mecánicos. 

Utilizando (2.3) y resolviendo para mγ se tiene: 

 e
m P

γγ  =  
 

 (2.21) 

Sabiendo que la máquina utilizada cuenta con 3 pares de polos ( )3P = , la posición 

mecánica para el eje en cuadratura es de 30 grados ( )30mγ = ° . La Fig. 2.5 muestra la 

representación de la posición del rotor para ambos ejes. Una vez obtenidas las posiciones 

de los ejes ,d q  se procede al comienzo de la prueba. La técnica de caída de corriente 

consiste en inyectar corriente directa de manera pulsada entre la configuración de los 

devanados realizada. Al aproximarse al valor de corriente nominal el sistema deja de 

realizar la inyección y procede a reconocer los valores de voltaje y  corriente que van en 

decaimiento hasta llegar a cero.  
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0eγ °=

10mineω −=

0mγ °=
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q
90eγ °=
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Fig. 2.5 Representación del rotor para la posición en el a) Eje d y b) Eje q 
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Los valores son reconocidos por el procesador digital de señales (DSP, por sus siglas en 

inglés Digital Signal Processor) TMS320F28335 [24] de Texas Instruments® y grabados 

en una base de datos en MySQL® a través de una comunicación serial realizada entre 

Java® y el DSP; la Fig. 2.6 muestra el diagrama a bloques del proceso de adquisición. 

Se envían tres paquetes de datos, cada uno de longitud 500. Los datos son tiempo, voltaje y 

corriente. Posteriormente los datos son abiertos en la plataforma Matlab® con el fin de 

generar gráficas que permitan la observación del comportamiento de corriente y voltaje del 

PMSM. La Fig. 2.7 muestra el Setup de pruebas ensamblado, por su parte, las Fig. 2.8 y 

Fig. 2.9 muestran la obtención de los datos para el eje directo y cuadratura respectivamente, 

en dichas figuras se observa la obtención de voltaje y corriente en decaimiento por parte del 

puerto de conversión analógico digital (ADC, por sus siglas en inglés Analog to Digital 

Converter) 

Utilizando (2.19) y (2.20) se obtiene un estimado de la inductancia del eje a medir; sin 

embargo el efecto de ruido observado en las mediciones junto con un comportamiento 

fluctuante de los datos recabados impide su ingreso directo a las ecuaciones ya que en 

ciertos puntos el diferencial de corriente es cercano a cero y, por ende, el resultado de 

inductancia obtenido tiende a ser infinito. El medio utilizado para generar las señales que 

deben ser ingresadas a las ecuaciones es el ajuste de curva por el método exponencial. 

Matlab® cuenta con una función que permite realizar dicho ajuste; con este método, es 

posible introducir los datos del comportamiento de la corriente y voltaje y obtener un 

estimado de la inductancia del PMSM como se observa en la Fig. 2.10 y Fig. 2.11 para el 

eje d y q respectivamente. 

Los resultados obtenidos al procesar los datos de curva ajustada para ambos ejes se 

observan en la Fig. 2.12 y Fig. 2.13 para el eje d y q respectivamente. A corrientes bajas, la 

magnitud de la inductancia calculada para ambos ejes se encuentra muy elevada 

particularmente en el eje d ya que el imán se encuentra alineado con el devanado medido. 

Conforme la corriente aumenta la máquina comienza a obtener saturación magnética, los 

valores de las inductancias tienden a ser cercanos a 22mH cuando la corriente en los 

devanados es cercana a la nominal, lo cual obedece a una configuración de polos lizos en el 

rotor del PMSM. 
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Fig. 2.6 Diagrama a bloques de la adquisición de datos para la prueba de caída de corriente 

 

 

 

Fig. 2.7 Setup para la prueba experimental 
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Fig. 2.8 Corriente y voltaje recabados del eje d 

 

 

 

 

Fig. 2.9 Corriente y voltaje recabados del eje q 
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Fig. 2.10 Ajuste de curvas de corriente y voltaje para el eje d 

 

 

 

 

Fig. 2.11 Ajuste de curvas de corriente y voltaje para el eje q 
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Fig. 2.12 Identificación de inductancia del eje d 

 

 

 

 

Fig. 2.13 Identificación de inductancia del eje q 
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2.5.2 Identificación de inductancias utilizando optimización por enjambre de 

partículas 

 

Fig. 2.14 Diagrama general del algoritmo PSO programado 

La optimización por enjambre de partículas (PSO por sus siglas en inglés Particle Swarm 

Optimization) es uno de los algoritmos de búsqueda inteligentes que han tenido auge en los 

últimos años. Fue desarrollado por [25], y su operación general se muestra en la Fig. 2.14. 

Las partículas son generadas de forma aleatoria dentro de un espacio de soluciones, dichas 

posibles soluciones son verificadas por un criterio discriminante, causando que las 

partículas sigan a la que genera la mejor solución del sistema; a cada iteración, mientras las 

partículas siguen a la mejor, es posible encontrar una o más soluciones parciales con igual o 

mejor desempeño que la global anterior; cuando esto sucede la partícula con mejor 

desempeño parcial reemplaza a la partícula del mejor resultado global y entonces las demás 

partículas comienzan a seguir a la nueva mejor solución global. Para lograr esto, el sistema 

debe considerar dos variables de ajuste de partículas, la posición y la velocidad a la cual se 

mueven. La Fig. 2.15 muestra un ejemplo de movimiento para una partícula a una nueva 

posición respecto a la posición de la partícula de mejor desempeño global y parcial. 
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Fig. 2.15 Representación general del movimiento de partículas 

Las variables de posición y velocidad se describen a continuación: 

 1 1k k k
i i iS S V+ += +  (2.22) 

 1k k k
i i iV V V+ = + ∆  (2.23) 

 ( )( ) ( )( )1 2
k k k k k

i iV c rand pbest S c rand gbest S∆ = − + −  (2.24) 

Donde 1k
iS +  y k

iS  representan la posición futura y actual para la i-esima partícula 

respectivamente; 1k
iV + , k

iV  y k
iV∆  representan la velocidad futura, actual y el diferencial de 

velocidad para la i-esima partícula respectivamente; mientras que 1c  y 2c  representan la 

ganancia del sistema ante la generación aleatoria de las partículas para todo el espacio de 

soluciones. 

Si las partículas y su ganancia se plantean como pesos se tiene: 

 ( )1 1w c rand=  (2.25) 

 ( )2 2w c rand=  (2.26) 

Sustituyendo (2.25) y (2.26) en (2.24) se plantea el diferencial de velocidad de partículas 

como el movimiento de los pesos en el espacio de soluciones: 

 ( ) ( )1 2
k k k k k

i iV w pbest S w gbest S∆ = − + −  (2.27) 
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El algoritmo termina cuando la condición de paro es habilitada, dicha condición de paro 

puede realizarse por tiempo transcurrido, por obtención de alguna magnitud de error, por la 

repetición del valor de n cantidad de partículas, etc [19]. Las soluciones encontradas deben 

satisfacer al sistema propuesto de tal forma que pueden reemplazarse los pesos por los 

valores obtenidos y despejar las variables de búsqueda. Usando dicho concepto, la segunda 

técnica de identificación de parámetros del PMSM propuesta es la técnica de inyección de 

CA a rotor bloqueado. Esta técnica consiste en la observación del comportamiento de la 

corriente y voltaje que atraviesa los devanados, en la misma configuración que en la técnica 

de la sección anterior, y así calcular la inductancia y la resistencia del estator a la vez 

utilizando para ello el concepto de PSO [26]. Para realizar esta técnica es necesario 

programar el algoritmo PSO de la Fig. 2.14 y armar el circuito observado en la Fig. 2.16; en 

dicho esquema se utiliza un transformador monofásico variable con el cual es posible 

limitar la salida de voltaje a 60 VCA y 60Hz. De la misma forma que la sección anterior 

tres paquetes de datos son enviados a través de puerto serie y grabados en una base de 

datos, cada vector de datos cuenta con una longitud de 500. 

Analizando el circuito de pruebas de la Fig. 2.16 para el comportamiento de la corriente, 

suponiendo una máquina de polos lisos y discretizando en el tiempo se tiene: 

 
1 1

1
k k k

s
s s s

s s

R
i i U

L L− −
= +  (2.28) 

 

Fig. 2.16 Circuito de pruebas para identificación por inyección de corriente alterna 
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Si se considera a la resistencia e inductancia como variables de búsqueda es posible 

escribirlas como los pesos de una función de búsqueda, usando (2.28) en (2.27) se obtiene 

la descripción de la función de búsqueda como (2.29). De esta forma pueden ser ingresadas 

al algoritmo PSO para así obtener las soluciones que satisfagan la forma de onda obtenida a 

partir de la inyección de corriente alterna. 

 
1 11 2k k ks s si w i w U

− −
= +  (2.29) 

Ensamblando el diagrama de la Fig. 2.16 y programando el concepto de la sección anterior 

es posible establecer un sistema de identificación de parámetros por el uso de inyección de 

corriente a rotor detenido. 

Se inyectan 60 VCA a la máquina y se graban los datos de corriente voltaje y tiempo en el 

cual se desarrollan las mediciones. Los datos obtenidos se despliegan en Matlab® como se 

observa en la Fig. 2.17. Por otro lado, el comportamiento del ajuste de la curva de corriente 

por algoritmo PSO se observa en la Fig. 2.18, a cada iteración se nota un empalme mayor 

entre ambas curvas. Por su parte la Fig. 2.19 muestra el movimiento de las partículas 

durante las iteraciones 1, 5, 10 y 20 en la búsqueda de los mejores pesos para el sistema 

respectivamente. Por otro lado la Fig. 2.20 muestra el comportamiento de la inductancia 

calculada con respecto al número de iteraciones generadas. Es posible notar como después 

de aproximadamente 15 iteraciones la mayoría de las partículas han encontrado una 

solución común, el algoritmo termina después de 40 iteraciones realizadas. 

Los resultados obtenidos se observan en la fotografía del Command Window de Matlab® y 

se muestra en la Fig. 2.21. Como se puede observar el valor de inductancia, 24.7mH, muy 

parecido al de la primera técnica de identificación. 

Por otro lado se utilizó un medidor de inductancias RLC, con el fin de obtener una 

comparativa del sistema propuesto, los datos obtenidos se muestran en la Fig. 2.22 para 

inductancia y resistencia determinada. 

Los resultados marcan que el sistema de medición es capaz de identificar la inductancia y 

resistencia del PMSM con un sistema de bajo costo tanto en hardware como en software. El 
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uso del medidor RLC corrobora la medición de ambas técnicas propuestas e implementadas 

tanto para la caída de corriente como ajuste de curva por PSO. 

 

Fig. 2.17 Voltaje y corriente obtenidos de la medición por inyección de corriente alterna 

 

 

Fig. 2.18 Ajuste de curva por algoritmo PSO 
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a)  b)  

c)  d)  

Fig. 2.19 Movimiento de las partículas en el espacio de soluciones a) Iteración uno, b) Iteración tres, c) Iteración 
siete, d) Iteración quince. 

 

Fig. 2.20 Comportamiento de la Inductancia respecto a las iteraciones del PSO 

L (mH) 

Iteraciones 
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Fig. 2.21 Resultados del algoritmo PSO 

 

 

 

Fig. 2.22 Inductancia y resistencia obtenidos por el medidor RLC 
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2.6 Identificación del flujo magnético del imán 

El flujo magnético del imán es el tercer parámetro necesario para complementar el modelo 

del PMSM, si bien sR y sL  pueden encontrarse en las hojas de datos, el flujo PMψ  debe ser 

obtenido a partir de ensayos a diferentes velocidades. 

Usando el modelo del PMSM con (2.10), (2.12) y suponiendo una generación en vacío, es 

decir, 0qi = , se tiene: 

 phase q e PMU U ω ψ= =  (2.30) 

Usando el concepto de voltaje generado de línea a línea en (2.30) se tiene: 

 ( )

3

2line line RMS e PMU ω ψ− =  (2.31) 

Al resolver la ecuación (2.31) para PMψ se obtiene:  

 ( )2

3
line line RMS

PM
e

U
ψ

ω
−=  (2.32) 

Si se plantea la ecuación de constante eléctrica de la PMSM como ( )line line RMS
e

e

U
K

ω
−=  en 

(2.32) se dice que:  

 
2

3PM eKψ =  (2.33) 

Al despejar PMψ se obtiene el método para identificar el flujo del imán de la MSIP al 

realizar pruebas de generación de voltaje a diferentes regímenes de velocidad. 

Usando la constante eléctrica definida por el fabricante en su hoja de datos es posible 

establecer un punto de referencia para la etapa experimental de la siguiente sección; si

1

94

1000mine

V
K −=  y usando (2.33) se tiene: 0.2443 .PM V sψ = . 



37 
 

La prueba se realiza al conectar el PMSM en modo generador al hacer girar la máquina 

bajo diferentes regímenes de velocidad (100, 200, 300, 400, 500 y 1000 min-1) y registrar el 

voltaje generado en las terminales U y V ( )U VU −  utilizando para ello una máquina de 

inducción que se encuentra acoplada cara a cara con el PMSM. La  muestra el esquema 

general de dicha prueba. 

Para el registro de velocidad se utiliza el encoder seno/coseno diferencial integrado en la 

PMSM, dicho dispositivo es utilizado para medir la posición en la cual se encuentra el rotor 

del PMSM y por ende calcular la velocidad a la cual está girando la máquina. Las señales 

diferenciales del encoder no pueden ser ingresadas directamente al DSP ya que el modulo 

del mismo solo admite señales en cuadratura, las Fig. 2.24 y Fig. 2.25 muestra la diferencia 

de las señales que provienen del encoder y las señales que deben ser ingresadas al DSP 

respectivamente. Para utilizar los lectores de cuadratura del TMS320F28335 es necesario 

generar un circuito de acoplamiento diferencial cuyo diagrama electrónico se muestra en la 

Fig. 2.26; el diseño PCB se muestra en la Fig. 2.27 y el dispositivo ensamblado se observa 

en la Fig. 2.28. 

 

Fig. 2.23 Esquema general de conexiones para la prueba de identificación del flujo del imán 
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El voltaje inducido es registrado en un osciloscopio, por ejemplo los voltajes generados a 

377 y 496 min-1 se muestran en las Fig. 2.29 y Fig. 2.30 respectivamente. 

Los resultados obtenidos se muestran en la Fig. 2.31, donde se puede apreciar un valor 

quasi-constante en la determinación del valor del flujo del imán permanente de la máquina, 

el cual, es muy cercano al valor calculado con los datos del fabricante con lo que se 

comprueba el valor de constante eléctrica del motor. 

 

Fig. 2.24 Señales del encoder seno/coseno en configuración diferencial 

 

 

Fig. 2.25 a) Señales provenientes del encoder y b) señales que deben ser ingresadas al DSP 
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Fig. 2.26 Circuito de acoplamiento de señal del encoder al DSP 

 

Fig. 2.27 Placa de diseño para la obtención de las señales en cuadratura del encoder 

 

Fig. 2.28 Placa de acoplamiento de encoder terminada 
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Fig. 2.29 Señal de voltaje generado observada en el osciloscopio a 377 min-1 

 

 

Fig. 2.30 Señal de voltaje generado observada en el osciloscopio a 496 min-1 
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Fig. 2.31 Resultados obtenidos en la medición del voltaje generado a diferentes velocidades del PMSM 
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 CAPÍTULO III:  ACCIONAMIENTO ELECTRÓNICO DE POTENCIA  
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3.1 Introducción 

Diversos esquemas o arreglos de dispositivos de estado sólido capaces de dirigir cargas de 

alta potencia son llamados accionamientos electrónicos. Dichos esquemas reciben un 

nombre específico dependiendo de la aplicación de potencia en la cual se desea incurrir. 

Los esquemas que serán tratados en este capítulo son el Convertidor CD-CD y algunos 

ejemplos de Convertidores CD-CA. 

Un convertidor CD-CD es un dispositivo pulsador que convierte corriente directa (CD) a 

corriente directa. Su operación consiste en variar el voltaje entregado de la fuente a la carga 

ya sea elevando o reduciendo el voltaje de la fuente de alimentación. Este tipo de 

convertidor se puede considerar como el equivalente a un transformador de corriente 

alterna (CA) con una relación de vueltas que varía de forma continua. Al igual que un 

transformador, puede utilizarse como una fuente de CD reductora o elevadora de voltaje 

[3]. 

El convertidor CD-CD se utiliza  ampliamente en el control de motores de tracción de 

automóviles eléctricos, tranvías eléctricos, grúas marinas, montacargas y elevadores de 

minas. Proporciona control en aceleraciones continuas, una alta eficiencia y una respuesta 

ante dinámicas rápidas [3]. 

Un convertidor CD-CA es un dispositivo capaz de convertir CD en CA a través de 

esquemas y técnicas de conmutación de dispositivos electrónicos de estado sólido [27]. Los 

convertidores CD-CA surgen de la necesidad por controlar dispositivos de CA a través de 

técnicas y estrategias propias de dispositivos de CD debido a la facilidad relativa en la que 

se desarrollan dichas técnicas y estrategias. 

Un convertidor CD-CA utiliza conmutación de dispositivos de electrónica de estado sólido 

(BJT, IGBT, MOSFET, etc) para generar una señal de corriente alterna a partir de una 

fuente de corriente continua. Consiste en seccionar la señal de CD con la ayuda de los 

dispositivos de estado sólido para posteriormente entregar a la carga un equivalente en CA, 

de esta manera la carga solo obtendrá energía en intervalos de tiempo definidos por la 

activación y desactivación de los dispositivos de estado sólido, entonces, será posible 

controlar la cantidad de energía entregada a la carga. 
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Actualmente dispositivos digitales como el DSP hacen posible la generación de pulsos 

capaces de activar los convertidores CD-CD o CD-CA, y así, implementar técnicas 

modernas de control que permiten el uso eficiente de la energía, o en su caso, permitan 

dirigir cargas tan complejas como el PMSM, en el cual se basa el presente trabajo de tesis. 

3.2 Configuración Chopper 

Debido a la naturaleza de este proyecto de tesis no se profundizará en todos los arreglos de 

convertidores de CD-CD. El Chopper (trozador) es el arreglo más sencillo de un 

convertidor CD-CD en modo reductor. Un Chopper es capaz de seccionar, a partir de una 

fuente de CD, la señal de voltaje. Si bien es capaz de interrumpir la señal continua de CD, 

el Chopper no produce una señal de CA por sí solo ya que ofrece una señal de salida 

unipolar (positiva o negativa a la vez) hacia la carga. 

3.2.1 Principio de operación 

Idealmente un Chopper puede ser explicado a partir de un interruptor común y una carga 

resistiva como se muestra en la Fig. 3.1(a). Si el interruptor es cerrado durante un tiempo t1, 

el voltaje de entrada CDU circula a través de la carga. Si el interruptor se abre durante un 

tiempo t2, el voltaje a través de la carga será igual a cero. Las formas de onda 

correspondientes al voltaje de salida y la corriente de la carga se muestran en Fig. 3.1(b) 

mientras que las ecuaciones que describen su comportamiento en el tiempo se obtienen de 

[3]. 

El voltaje promedio ( )au de salida y la corriente de carga están dados por: 

 

 
1

1
1

0

1
t

a o CD CD CD

t
u U dt U ft U kU

T T
= = = =∫  (3.1) 

 a CD
a

U kU
i

R R
= =  (3.2) 



45 
 

 

Fig. 3.1 Chopper (troceador de voltaje) 

 

Donde T es el periodo de conmutación, Ttk 1= es el ciclo de trabajo de la señal 

conmutada, y f es la frecuencia de conmutación. 

El valor rms del voltaje de salida se determina partir de: 

 ( )
1

2
2

0 0

0

1 kT

CDU U dt kU
T

 
= = 
 
∫  (3.3) 

Suponiendo una interrupción sin pérdidas, la potencia de entrada al pulsador es la misma 

que la potencia se salida, y está dada por: 

 
2
0

0

0 0

1 1kT kT
CD

i

U U
P U idt dt k

T T R R
= = =∫ ∫  (3.4) 

Se puede variar el ciclo de trabajo k de cero hasta 1 si se varía t1, T o bien f. Por lo tanto al 

controlar k se puede variar el voltaje de salida Vo desde 0 hasta VCD, y se puede controlar el 

flujo de potencia bajo dos condiciones diferentes frecuencia constante y variable [3]: 

a) Operación a frecuencia constante. La frecuencia de pulsación f (o periodo de 

pulsación T) se mantiene constante variando solo el tiempo activo t1. El ancho de 

pulso se varía por lo que este tipo de control se conoce como control de modulación 

por ancho de pulso (PWM, por sus siglas en inglés Pulse Width Modulation). 
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b) Operación a frecuencia variable. Varía la frecuencia de pulsación f. Ya sea el 

tiempo activo, es decir t1, o el tiempo inactivo, t2, se mantiene constante, Esto se 

conoce como modulación por frecuencia. La frecuencia debe variarse para obtener 

todo el rango de salida de voltaje. Este tipo de control genera armónicos a 

frecuencias no predecibles y el diseño se torna complicado. 

Si la carga es inductiva, como en el caso de motores de CD, el esquema del Chopper debe 

reacondicionarse. La figura 3.2 muestra un Chopper con una carga RL. Es posible dividir 

su operación en dos modos. Durante el primer modo, el pulsador es conmutado y la 

corriente fluye de la alimentación a la carga; mientras que durante el segundo modo, el 

pulsador se retira de la línea y la corriente de carga continua, fluye a través del diodo de 

marcha libre Dm. Los circuitos equivalentes para estos modos aparecen en la Fig. 3.2(a) 

mientras las formas de onda de voltaje y corriente aparecen en Fig. 3.2(b) [3]. 

Bajo este esquema se observan dos modos de operación, uno en modo continuo cuando 

R/L>>T o bien Lf>>R y el otro discontinuo si los tiempo de desactivación son muy largos, 

particularmente a bajas frecuencias y bajo voltaje de salida [3]. 

 

Fig. 3.2 Modo de operación de Chopper y formas de onda característica 
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3.3 Inversor de Voltaje 

El inversor de voltaje, es una clase de accionamiento electrónico y es un dispositivo de 

electrónica de estado sólido que permite la conversión de CD a CA, con magnitud y 

frecuencia deseados [2]. Tanto el voltaje de salida como la frecuencia pueden ser fijos o 

variables. 

Los inversores se pueden clasificar, de acuerdo a las fases, en dos tipos: inversor 

monofásico e inversor trifásico. Cada tipo puede ser activado por dispositivos de estado 

sólido de potencia. Comúnmente utiliza la estrategia PWM para producir un voltaje de 

salida en CA [3]. 

La variación de frecuencia se logra a partir de dos etapas fundamentales; la primera es el 

control digital, el cual se encarga de generar pulsos lógicos ( )0,1  a partir de la 

programación de una estrategia moderna de control dentro de un dispositivo controlador en 

intervalos de tiempos definidos, que a su vez entrega dichas señales a un circuito 

electrónico de potencia. La segunda parte consiste en el uso de dispositivos electrónicos de 

estado sólido, la configuración en la cual operan y la conmutación secuencial en la que son 

activados y desactivados dichos dispositivos. El resultado es la obtención de señales de 

alimentación  de frecuencia variable para la máquina. 

3.3.1 Inversor de voltaje monofásico 

Si bien el inversor de voltaje monofásico no es el tema de este trabajo de tesis, es 

importante analizar su desempeño ante diferentes tipos de carga ya que su comportamiento 

básico, es en esencia, muy parecido al de un inversor trifásico que será analizado en 

secciones posteriores. La comprensión completa del comportamiento del inversor 

monofásico significa la generación de experiencia en el desarrollo de experimentos y 

pruebas necesarias para alcanzar los objetivos de tesis. 

Un inversor monofásico es un arreglo de dispositivos capaz de convertir la señal de una 

fuente de CD en una señal de CA de una sola fase y de frecuencia definida. Una señal de 

CA monofásica, permite la manipulación de diversos dispositivos electrodomésticos de uso 

general como licuadoras, planchas, lavadoras o refrigeradores siempre y cuando la 
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frecuencia de fase y magnitud de la señal corresponda a la referida por el fabricante de 

dichos dispositivos. 

El esquema más sencillo de un inversor monofásico es el inversor de onda cuadrada. De 

este esquema es posible establecer un inversor monofásico de medio puente y de puente 

completo; donde el medio puente utiliza una rama inversora y el puente completo utiliza 

dos ramas inversoras. Una rama inversora es un arreglo electrónico que permite el paso de 

los semiciclos positivo y negativo en una fase definida, se encuentra en paralelo con la 

fuente de alimentación de CD y está compuesta de dos elementos electrónicos de estado 

sólido en serie,  mientras que su salida se observa en la unión de dichos dispositivos. La 

Fig. 3.3 [27] muestra un esquema general de una rama inversora utilizando interruptores 

ideales. 

 

Fig. 3.3 Esquema general de una rama inversora 

(a)  (b) 

Fig. 3.4 Esquema general de rama inversora, a) Inversor de medio puente y b) Inversor de puente completo 
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Un inversor de onda cuadrada de medio puente es aquel que utiliza una rama inversora 

como la mitad del accionamiento; la otra mitad es establecida por la referencia a 0 de una 

fuente simétrica de voltaje a través de la carga; dicha configuración provoca que la carga 

solo pueda obtener los semiciclos positivo y negativo de voltaje de la fuente por vez ya que 

necesita de la referencia 0 y por lo tanto el voltaje eficaz visto por la carga será 
1

2 CDU± en 

la fuente como se muestra en Fig. 3.4(a) [27]. 

Por otro lado un esquema de puente completo (puente H) permite el uso pleno del voltaje 

de la fuente tanto en la parte positiva como negativa en la salida del inversor monofásico. 

Esto significa que la carga puede ser alimentada con una señal de CA equivalente en 

magnitud al voltaje de entrada en CD de la fuente en el semiciclo positivo y negativo CDU±

respectivamente como se muestra en el esquema de Fig. 3.4(b). El esquema de puente 

completo será el analizado en lo consecuente [27]. 

3.3.1.1 Principio de operación 

Desde el punto de vista de interruptores un inversor monofásico puede ser descrito como se 

muestra en Fig. 3.4(b). Dependiendo de la combinación de los interruptores será el sentido 

de la corriente que la carga logre observar. Por ejemplo, en Fig. 3.5(a) y (b) se observan la 

conducción de voltaje positivo (S1 y S4) y negativo (S2 y S3) de forma respectiva; 

mientras que Fig. 3.5(c) y (d) reflejan el estado de no operación debido a que la corriente 

no logra circular a través de la carga desde línea de potencia a común y viceversa (S1 y S3 

o S2 y S4) [4]. Cabe mencionar que existen dos estados de activación no seguros en el 

esquema (S1 y S2 o S3 y S4). La importancia radica en el efecto producido debido a que 

lleva al voltaje de la fuente a corto circuito. Tiempos inactivos o tiempos muertos (blanking 

time) deben ser establecidos ente cada cambio de configuración con el fin de prevenir este 

tipo de falla [3].  

En un esquema real los interruptores son sustituidos con algún dispositivo discreto de 

potencia; además, cuando la carga es inductiva, es necesario agregar diodos de 

recuperación debido a la corriente regresiva que queda almacenada cuando existe un 

cambio de polaridad en el voltaje suministrado. En la [3] se muestra un ejemplo de inversor 

monofásico de puente completo utilizando transistor y diodo en paralelo, si bien el punto 0 



50 
 

no es utilizado se muestra como referencia para una mejor comprensión de las formas de 

onda de voltaje y corriente consecuentes. 

 

 

Fig. 3.5 Sentido de la corriente vista por la carga 

 

 

Fig. 3.6 Inversor monofásico puente completo usando transistor y diodo 
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3.3.1.2 Formas de onda de voltaje y corriente 

En Fig. 3.6, Q1 y Q2 son activados y desactivados de manera opuesta en intervalos de 180° 

para energizar y desenergizar la carga. Así, es posible conectar de forma alterna la terminal 

a de la carga a las secciones positiva y negativa de la fuente de alimentación de CD. De la 

misma forma, Q3 y Q4 son conmutados de forma alterna para así conectar la terminal b de 

la carga a los canales positivo y negativo de la fuente de CD. [27] 

Si Q1 y Q4 son conmutados en la mitad del periodo de operación 
2

T 
 
 

de forma opuesta a 

Q2 y Q3 entonces el voltaje en las terminales a y b tendrá una forma cuadrada como se 

observa en la Fig. 3.7(a) [27]. 

Cuando la carga es inductiva  y una señal de onda cuadrada alimenta a dicha carga, existe 

un retraso de la corriente con respecto a la señal de voltaje de la fuente. En cualquier 

semiciclo de operación de la señal de onda cuadrada existe una señal de corriente de 

polaridad opuesta a la señal de voltaje del mismo semiciclo, esto significa que la energía 

acumulada en la carga inductiva es devuelta a la fuente de alimentación de CD a través de 

los diodos del inversor. Por ejemplo en 
2

T 
 
 

 los transistores Q1 y Q4 están activados 

dando paso a una señal de voltaje positivo visto por la carga, sin embargo en el instante de 

activación de Q1 y Q4 también existe una corriente negativa que fluye a través de los 

diodos D1 y D4 hacia la fuente de CD hasta que por efecto del voltaje positivo la carga 

comienza a mostrar corriente positiva en los transistores Q1y Q4 como se muestra en Fig. 

3.7(b) [27].  

El voltaje rms de salida y la corriente instantánea de la carga io se puede determinar a partir 

de [3] como se ve a continuación: 

 

 

1
2 2

2
0

0

2
T

CD CDU U dt U
T

 
= =  
 
∫  (3.5) 
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Fig. 3.7 Formas de onda de voltaje y corriente en inversor puente completo 

3.3.1.3 Técnicas de modulación de un inversor monofásico 

Como se observó en secciones anteriores los dispositivos de estado sólido que conforman al 

inversor monofásico deben ser conmutados de forma secuencial con el fin de obtener 

ciertas formas de onda de voltaje que, al ser inyectadas a la carga, produzcan ciertas formas 

de onda de corriente y así activen dicha carga. Estas secuencias de conmutación reciben el 

nombre de técnicas de control de voltaje. Actualmente existen diversas técnicas de control 

de inversores monofásicos, que bajo una aplicación específica, generan señales de salida 

definidas para una carga específica. Algunas técnicas de modulación para inversor 

monofásico, se enumeran a continuación [3]: 

a) Modulación de un solo ancho de pulso 

b) Modulación de varios anchos de pulso 

c) Control de desplazamiento de fase 

d) Modulación sinusoidal del ancho de pulso 
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Cada una presenta ventajas y desventajas ante la potencia efectiva que logra ofrecer el 

inversor a la carga. El problema fundamental es la generación de armónicos durante la 

modulación de la señal de salida debido al efecto de conmutación de los elementos de 

estado sólido. La técnica más común, por su alta eficiencia en la eliminación de armónicos 

de orden más bajo, es la modulación sinusoidal del ancho de pulso (SPWM, pos sus siglas 

en inglés Sinusoidal Pulse Withg Modulation). Debido a no ser el objetivo de este trabajo 

no se profundizará en la técnica SPWM solo se dará un resumen breve de su operación. 

La SPWM varía cada uno de sus pulsos en proporción a la amplitud de una onda sinusoidal 

de referencia evaluada en el centro del mismo pulso. El factor de distorsión armónica y los 

armónicos de menor orden se reducen en forma significativa. Las señales de disparo, según 

la Fig. 3.8, se generan al comparar una señal sinusoidal de referencia con una onda 

portadora triangular de referencia fc. La frecuencia de la señal de referencia fr, determina la 

frecuencia de salida del inversor, fo; mientras que la amplitud pico, Ar, controla el índice de 

modulación, M, y en consecuencia, el voltaje rms de salida, 0U . El número de pulsos por 

medio ciclo depende de la frecuencia de la señal portadora [3]. Usando la señal de la Fig. 

3.8(a) es posible obtener los disparos de los transistores Q1 y Q4 como se observa en la 

Fig. 3.8(b) y por ende las señal de voltaje de salida vista por la carga en Fig. 3.8(c).  

 

Fig. 3.8 SPWM y forma de onda de los disparos 
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El voltaje rms de salida puede controlarse si se varía el índice de modulación M. Es fácil 

observar que el área de cada pulso corresponde aproximadamente al área bajo la onda 

sinusoidal en los puntos medios adyacentes de los periodos inactivos de las señales de 

excitación. Si mδ  es el ancho de pulso de orden m; (3.6) se puede extender para el voltaje 

rms de salida [3]. 

 

1
2

0
1

p
m

CD
m

U U
δ
π−

 
=  

 
∑  (3.7) 

Este tipo de modulación elimina todas las armónicas menores o iguales a 2p-1, tal como se 

observa en Fig. 3.9. El SPWM empuja las armónicas al rango de las altas frecuencias 

alrededor del valor de conmutación fc y sus múltiplos, es decir, alrededor de los armónicos 

mf, 2mf, 3mf y así sucesivamente. Las frecuencias a las cuales ocurren los armónicos de 

voltaje se pueden relacionar por [3]: 

 ( )n f cf jm k f= ±  (3.8) 

Donde la armónica de orden n se iguala a la banda lateral de orden k de j veces la relación 

frecuencia-modulación ( )mf  [3]. 

 

Fig. 3.9 Perfil armónico usando SPWM 
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En conclusión, obtener un SPWM en un sistema de control digital posible al programar la 

señal portadora triangular de alta frecuencia, programar la señal de referencia sinusoidal 

con respecto a frecuencia y fase deseadas, comparar ambas señales de forma lógica, dando 

como resultado tiempos de activación en la entrada de esquemas PWM y por último utilizar 

dichas señales PWM como la entrada de los elementos de estado sólido en un inversor 

monofásico. 

3.3.2 Inversor de voltaje trifásico 

El inversor de voltaje trifásico es, junto con el motor, la etapa más costosa de todo el 

proyecto de implementación. La generación de un inversor de voltaje trifásico significa 

contar con el dispositivo capaz de dirigir la energía a la máquina durante la operación de la 

técnica moderna de control de máquinas eléctricas. 

Un inversor trifásico es obtenido al agregar una tercera rama paralela al inversor de puente 

completo, que sumado a la técnica de disparo adecuada, permite la obtención de voltaje 

trifásico de frecuencia variable y fase definida [27]. Dicho esquema toma el nombre de 

inversor trifásico de seis pasos y es el más sencillo de analizar. 

Los inversores trifásicos se utilizan normalmente en aplicaciones de alta potencia como la 

activación de motores de CA [3]. De igual forma que en los inversores monofásicos, los 

elementos de potencia de cada rama deben ser conmutados 180° entre ellos para así obtener 

tres señales de CA defasadas 120° entre cada salida de rama [27]. 

3.3.2.1 Principio de operación 

Desde el punto de vista de interruptores ideales la operación de un inversor trifásico de seis 

pasos es, en esencia, la de un inversor monofásico como se observa en la Fig. 3.10. Cuenta 

con el mismo sistema de conmutación en sus ramas, sin embargo opera en una secuencia de 

π/3 (60°) por cada uno de los seis interruptores que lo conforman (S1, S2, S3, S4, S5, S6). 

La carga es conectada a la mitad de cada rama inversora de donde se obtiene cada fase, tres 

en total, de esta forma dependiendo de la configuración de conmutación la corriente viajará 

desde alguna o algunas de las tres fases, atravesará la carga (polarizándola) y regresará a la 

fuente de CD por alguna o algunas de las fases restantes. 
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Fig. 3.10 Esquema general de un inversor trifásico de 6 pasos 

 

Fig. 3.11 Secuencia de activación de interruptores S1, S2, S3, S4, S5 y S6 y voltaje entre fase VAB, VBC y VCA 
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3.3.2.2 Formas de onda de voltaje y corriente 

Usando el punto medio de la fuente de alimentación como punto de referencia 0 y 

asumiendo conmutación instantánea los voltajes 0 0 0, ,U V WU U U son mostrados en la Fig. 

3.11 [3]; en cualquier instante de operación tres interruptores son activados mientras que 

sus complementarios se encuentran desactivados, de esta forma se define los tres voltajes 

de fase. De igual forma que en un puente completo, el voltaje polar es 2
CDU+  para la 

mitad del periodo mientras el interruptor superior en la mitad del puente activado, y 

2
CDU−  mientras el interruptor inferior es activado. Cada voltaje de línea es obtenido de la 

resta algebraica de dos voltajes polares como se observa en [27]:  

 ( )0 0UV U VU U U= −  (3.9) 

 ( )0 0VW V WU U U= −  (3.10) 

 ( )0 0UW W UU U U= −  (3.11) 

El resultado es la obtención de formas de onda de voltaje quasi-cuadradas, es decir, formas 

de onda que tienden a ser cuadradas en intervalos de π/3 (60°). Si las señales quasi-

cuadradas alimentan una carga balanceada conectada en estrella, el voltaje de línea a neutro 

tendrá seis secuencias de conducción diferentes en intervalos de π/3 (60°) por cada ciclo de 

trabajo con lo que completará una señal periódica [27]. 

Utilizando una carga resistiva balanceada las secuencias de voltaje de fase a neutro se 

observan en la Fig. 3.12 [27]; en general, utilizando las ecuaciones de [27] es posible 

determinar los voltajes de cada fase en cualquier instante de operación. 

 

 ( )0 0 0

1
2

3UN U V WU U U U= − −  (3.12) 

 ( )0 0 0

1
2

3VN V W UU U U U= − −  (3.13) 
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 ( )0 0 0

1
2

3WN W U VU U U U= − −  (3.14) 

 ( )0 0 0 0

1
2

3N U V WU U U U= − −  (3.15) 

 

Fig. 3.12 Secuencia de activación de voltaje de fase-neutro 

 

Fig. 3.13 Secuencia de voltaje de fase obtenido a partir de voltajes polares 
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La Fig. 3.13 [27] muestra la señal de fase U obtenida a partir de la secuencia de los 

intervalos de conmutación y de la ecuación 3.11. 

Por otro lado, la corriente de fase es obtenida dependiendo del tipo de carga. En el caso de 

una carga resistiva no existe desfase entre la señal de corriente y voltaje y por lo tanto no es 

necesario el uso de diodos de recuperación; sin embargo cuando la carga es inductiva, al 

igual que en los inversores monofásicos, existe un atraso de la señal de corriente respecto a 

la de voltaje con lo cual los diodos se encontrarán habilitados durante una sección del ciclo 

de trabajo. Al conectar la carga en estrella, el voltaje de fase U con respecto a neutro es 

3
UV

UN

U
U =  con un retraso de 30°, por lo tanto, la corriente de fase Ui para una carga RL 

ésta dada por la siguiente ecuación [3]: 

 

 ( )( )
( )

221,3,5...

1

4
cos

63

tan

CD
U n

n

n

U n
i sen n t

n R n L

n L

R

π ω θ
π ω

ωθ

∞

=

−

 
  = −  

 + 
 

 =  
 

∑
 (3.16) 

 

La Fig. 3.14 muestra un esquema de un inversor trifásico utilizando transistores de potencia 

y diodos de recuperación, mientras que la Fig. 3.15 muestra la corriente de fase U con 

respecto a la señal de voltaje de fase U. Por ejemplo, cuando el transistor Q4 está 

desactivado, la única trayectoria para la corriente de línea negativa Ui es a través de D1. De 

ahí que la terminal de carga A está conectada a la fuente de CD a través de D1 hasta que se 

invierta la polaridad de la corriente de la carga, de igual forma cuando Q1 está desactivado, 

la única trayectoria para la corriente de línea Ui  positiva es a través de D4, por lo tanto la 

terminal de carga U  está conectada con la fuente de CD a través de D4 hasta que se 

invierta la polaridad de la corriente en la carga y la conducción en Q4 comience y así 

complete el ciclo de trabajo [27]. 
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Fig. 3.14 Inversor trifásico de seis pasos utilizando transistor de potencia y diodo de recuperación 

 

 

 

 

Fig. 3.15 Formas de onda de voltaje y corriente en inversor trifásico 
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3.4 Diseño de Inversor trifásico 

El diseño del inversor trifásico queda definido por los parámetros de activación de PMSM 

como se analizó en la sección anterior. Los dispositivos seleccionados para dicho cometido 

se muestran a continuación. 

3.4.1 Dispositivo de potencia de estado sólido 

El dispositivo de potencia de estado sólido seleccionado es un IGBT. El modelo del IGBT 

seleccionado es IRG4PC40UD debido a conducir hasta 400V entre colector-emisor, 

soportar 40A de corriente nominal, contar con un diodo de recuperación ultra rápida del 

orden de los 100ns en paralelo a su colector y emisor. Debido a su naturaleza es posible 

activarlo por voltaje lo que hace más simple la etapa electrónica de su disparo. La Fig. 3.16 

muestra una imagen del IGBT seleccionado [28]. 

 

Fig. 3.16 IGBT IRG4PC40UD 

3.4.2 Drive de disparo 

El accionamiento del IGBT implica la unión de las etapas de control y potencia en el 

mismo lazo, para aislar sus funciones una de la otra es indispensable el uso de un drive 

(impulsor) de disparo; el drive es el dispositivo encargado de conducir las señales 

entregadas por el control digital y enviarlas, vía un sistema optoacoplado, al IGBT. El drive 

seleccionado es el HCPL-316-000E [29]. Dicho dispositivo permite una corriente pico 

máxima de salida de 2.5A, manejo de IGBT’s de parámetros superiores a los Ic=150A, 

Vce= 1200V, aislamiento óptico y registro de estado de falla retroalimentado, compatible 

con CMOS/TTL y una velocidad de conmutación máxima de 500ns. La Fig. 3.17 muestra 

una fotografía del drive seleccionado. 
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Fig. 3.17 Drive HCPL-316J-000E montado en tablilla tipo DIP 

 

 

Fig. 3.18 Diagrama a bloque del aislamiento digital y potencia 

3.4.3 Disparo del IGBT 

La Fig. 3.18 muestra el diagrama a bloques de la generación de la señal de potencia desde 

sus diferentes etapas: etapa de control, aislamiento optoacoplado, generación de disparos 

para IGBT y por último potencia, a partir del diagrama electrónico del disparo del IGBT 

producido por el drive. 

Cada uno de los IGBT del sistema trifásico (6 en total) necesitan de un drive independiente 

junto con una fuente de 15 volts en CD aislada una de las otras, es decir, cada drive debe 

contar con su propio común con el fin de prevenir fallos por corto circuito en el sistema. 

  

Control 

  

Opto/Disparo 

  

Potencia 
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El aislamiento entre las etapas de potencia y control es de suma importancia en aplicaciones 

de accionamientos electrónicos para motores; esto es debido a dinámica propia de las 

máquinas. Las corrientes necesarias para la activación de un motor de CA son, en 

magnitud, muy  grandes con respecto a las corrientes utilizadas en la alimentación de los 

dispositivos digitales. De no contar con el aislamiento, la corriente de la carga podría pasar 

a través del sistema digital, que en consecuencia sería destruido por exceso de corriente. 

3.4.4 Circuito electrónico 

El diagrama electrónico general de conexiones es el mismo que el mostrado en la Fig. 3.14, 

donde se necesitan tres ramas de activación. Cada rama es compuesta de dos IGBT, 

mientras que cada uno de los transistores se encuentra dirigido por el drive de la Fig. 3.17. 

Durante el desarrollo del proyecto diversos diseños fueron analizados y probados con el fin 

de generar experiencia y así alcanzar el objetivo de ofrecer un inversor trifásico de diseño 

propio de bajo costo y capaz de dirigir al PMSM utilizando una técnica moderna de control 

de máquinas eléctricas. 

3.4.5 Etapa Chopper 

El primero arreglo planteado y generado es el Chopper. Ya que cada rama del inversor está 

construida en base a un IGBT con diodo de recuperación en paralelo, es posible hacer una 

analogía de dicho esquema al utilizar solo el IGBT superior de la rama en cuestión, como 

activador del sistema, mientras el IGBT inferior está desactivado, la Fig. 3.19(a) muestra 

una rama inversora generada y configurada en modo Chopper. 

El diodo de recuperación inferior funge como el diodo en paralelo con la carga y al utilizar 

la salida de la rama (punto de prueba) y el común de la fuente de CD, como alimentación 

de carga, es posible activar cargas inductivas como un motor de CD. La Fig. 3.19(a) 

muestra las conexiones realizadas para la obtención de un circuito Chopper, mientras que la 

Fig. 3.19(b) muestra la conexión completa con el motor de CD; por su parte la Fig. 3.20 

muestra la señal de osciloscopio referente a la señal de voltaje de fuente de CD trozada a 

frecuencia constante que alimenta al motor de CD, la cual fue programada en el DSP y 

observada en el osciloscopio a través de un dispositivo de acoplamiento de cargas con 

atenuación de 10:1. 
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3.4.6 Etapa monofásica 

Como se observó en secciones anteriores, un inversor monofásico es aquel capaz de 

convertir una señal de corriente directa en una señal de corriente alterna al activar cierta 

configuración de IGBT. Usando el diagrama de la Fig. 3.6 se procedió a realizar pruebas de 

accionamiento para la obtención de una señal alterna a una frecuencia deseada. La Fig. 3.21 

muestra el diseño de las ramas inversoras mientras que la Fig. 3.22 muestra el inversor 

monofásico de puente completo construido, el cual alimenta un foco de 60 W.  

a) b)  

Fig. 3.19 Conexión Chooper para un motor de CD a) placa potencia y b) motor de CD 

 

Fig. 3.20 Señal de voltaje trozado visto por el motor de CD 
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Por su parte, la Fig. 3.23 muestra los disparos en cada uno de los IGBT del inversor 

monofásico; nótese que mientras las señales de operación de los transistores Q1 y Q4 (1 y 4 

respectivamente) están activas, las entregadas a los transistores Q2 y Q3 (2 y 3 

respectivamente) permanecen inactivas y viceversa. 

a) b)  

Fig. 3.21 Esquema 3D para la tarjeta de rama inversora a) Vista superior y b) Vista inferior 

 

Fig. 3.22 Setup de pruebas de inversor monofásico puente completo activando un foco de 60W 
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El resultado de dichos disparos produce un semiciclo positivo y un semiciclo negativo en la 

salida del inversor para una carga resistiva de 10KΩ. 

Puede observarse en la Fig. 3.24 la salida en forma de semiciclos positivo y negativo de 

exactamente la misma frecuencia a los disparos enviados a los IGBT. Nótese que la imagen 

del osciloscopio muestra 2V por división, esto es debido al uso del acoplador atenuador de 

10:1 dejando el voltaje medido en 45 Vpico o 90 Vpico-pico. 

 

Fig. 3.23 Disparos generados en el inversor monofásico 

 

Fig. 3.24 Salida del inversor monofásico ante una carga resistiva 
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3.4.7 Etapa trifásica 

Aunque al inicio se optó por realizar ramas independientes, debido a la necesidad de 

miniaturizar el accionamiento electrónico y brindar mayor seguridad durante la etapa de 

pruebas se desarrolló un esquema de tarjeta madre y módulos de disparo como se muestra 

en la Fig. 3.25 y Fig. 3.26 respectivamente. 

El diseño modular permite intercambiar los activadores en caso de avería, además 

simplifica el espacio utilizado en el inversor trifásico al combinar secciones horizontales y 

verticales de placa en un mismo diseño. 

(a) (b)  

Fig. 3.25 Esquema 3D para la tarjeta madre de inversor trifásico a) vista superior y b) vista inferior 

(a) (b)  

Fig. 3.26 Esquema 3D del circuito activador de IGBT a) vista superior y b) vista inferior 

 

3.4.8 Placas electrónicas 

Las placas desarrolladas para el inversor se muestran a continuación; la Fig. 3.27 muestra 

una de las siete placas de activación, dicha placa cuenta con: 
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a) Periféricos de comunicación y alimentación (baja potencia) 

b) Periféricos de comunicación y alimentación (alta potencia) 

c) Compensación de voltaje de disparo 3.3V (DSP) – 5V (Drive) 

d) Compensación de volteje de alerta de falla 5V (Drive) - 3.3V (DSP) 

e) Circuitería de activación 

La Fig. 3.28 se muestra la placa diseñada para la tarjeta madre del inversor, dicha tarjeta 

cuenta con: 

a) Periféricos de comunicación con el DSP 

b) Terminales de alimentación 5V, 15V y Bus de CD 

c)  3 pares de ramas inversoras compuestas de IGBT y disipador 

d) Fusibles de protección 

e) Terminales de sensor de corriente de fase 

f) Terminales de fase 

g) Slots de tarjetas de disparo 

La última tarjeta diseñada es la correspondiente a las fuentes de alimentación, la Fig. 3.29 

muestra dicha tarjeta, el diseño es el correspondiente a la generación de fuentes simples de 

5V y de 15V (seis en total) con el fin de ofrecer las tierras aisladas a cada uno de los IGBT. 

La etapa de pruebas del inversor trifásico corresponde al accionamiento de una carga 

trifásica, en este caso se utilizó un motor de inducción acoplado al PMSM en estudio, con 

el fin de observar las corrientes de fase y voltajes de línea mientras la carga se encontraba 

en operación. Se programó una técnica PWM sinusoidal trifásico en el DSP como la técnica 

de modulación para la generación de señal trifásica, como la mencionada en el capítulo 

anterior, dicha señal se configuró a 10Hz con un voltaje de fuente de CD de 40V. 

La Fig. 3.30 muestra el motor de inducción conectado al arreglo trifásico del inversor 

diseñado, mientras que la Fig. 3.31 muestra el inversor trifásico ensamblado y en 

operación. Por su parte, la Fig. 3.32 muestra las corrientes de fase producidas por el motor 

tras aplicarse la señal pulsada trifásica proveniente del DSP a en las terminales de fase del 

motor de inducción. 



69 
 

 

Fig. 3.27 Placa de activación 

 

Fig. 3.28 Placa de inversor 

a) b) 

c) 

d) 

e) 

a) 

b) 

c) 

f) e) d) 

g) 

g) 
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Fig. 3.29 Placa de fuentes de activación 

 

 

Fig. 3.30 Motor de inducción usado para la prueba trifásica 
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Fig. 3.31 Conexión de prueba trifásica en motor de inducción 

 

 

Fig. 3.32 Señales de corriente de cada fase en el motor de inducción 
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 CAPÍTULO IV:  CONTROL DIRECTO DE PAR  
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4.1 Introducción 

A mediados de los ochenta fue desarrollada, tanto en Alemania como en Japón, una nueva 

técnica de control avanzado para accionamientos electrónicos de máquinas eléctricas 

conocido como control directo de par (DTC, por sus siglas en inglés Direct Torque 

Control) [8] [7]. Con dicha técnica se pueden obtener dinámicas de par mucho más rápidas 

que las generadas con otras técnicas de control, como el control por campo orientado (FOC 

por sus siglas en inglés Field Oriented Control), ya que logra prescindir de 

transformaciones en coordenadas estacionarias a rotativas, técnica PWM o derivados, 

controladores de corriente y es menos sensible a la variación paramétrica de la máquina [5]. 

4.2 Principio de operación 

El DTC aplicado a un PMSM controla el par electromagnético de la máquina y el flujo 

electromagnético del estator. La magnitud del flujo electromagnético es proporcional al 

fasor espacial de voltaje, el cual es generado por un inversor trifásico de voltaje, aplicado a 

la máquina. Esto le da el nombre al DTC debido a que no es necesario controlar las señales 

de corrientes de la máquina ya controla directamente el par y el flujo electromagnético del 

estator a partir de los pulsos enviados por el inversor de voltaje [7] [30] [31]. 

Para lograr esto, el DTC debe seleccionar uno de los seis fasores espaciales de voltaje 

activos (FAV) generado por el inversor de voltaje trifásico y uno de los dos fasores de 

voltaje inactivos (FIV) generados por el mismo inversor. Para ello es importante 

seleccionar aquellos FAV que desarrollen más rápidamente el par de referencia [15]. La 

Fig. 4.1 [20] muestra la representación de los fasores espaciales de voltaje FAV y FIV 

respecto al marco de referencia estacionario (α,β); en dicho marco de referencia es posible 

generar ocho conexiones diferentes en el inversor y por ende se generan ocho fasores de 

voltaje U1(100), U2(110), U3(010), U4(011), U5(001) y U6(101) como FAV y U0(000) y 

U7(111) como FIV y por lo tanto es posible generar movimientos discretos del flujo 

electromagnético del estator, donde la representación “1” significa una conexión con la 

parte positiva de la fuente de voltaje en el inversor por parte de los devanados de estator 

mientras que un “0” significa una conexión con la parte negativa de la fuente de voltaje en 

el inversor por parte de los mismos devanados tal como se comentó en el capítulo anterior 

en la sección 3.3.2.2. Esto se logra al usar un esquema de disparo en 180°, el cual usa los 
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valores de los fasores de voltaje en la parte superior del inversor mientras que en la parte 

inferior se colocan los valores inversos. Por ejemplo, si se desea disparar U1, debe 

colocarse “100” en la parte superior del inversos mientras que “011” debe comandar la 

parte inferior del inversor, como se muestra en la Fig. 4.2. Los estados de conmutación en 

el inversor son definidos comúnmente como: SU, SV y SW. 

 

Fig. 4.1 Comportamiento del vector de flujo del PMSM respecto a la señales de voltaje del inversor 

 

 

 

Fig. 4.2 Disparo del fasor de voltaje V1 en esquema de 180° 
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Fig. 4.3 Diagrama a bloques general de la técnica DTC 

 

El disparo de alguno de los FAV en un instante de tiempo definido genera un flujo 

electromagnético de magnitud y ángulo en el estator, por lo tanto, el fasor de voltaje debe 

contar con la secuencia correcta de giro de forma que el fasor de flujo mantenga una 

magnitud constante mientras gira alrededor del plano de referencia estacionario. El fasor 

espacial de flujo electromagnético polarizará la máquina generando flujo electromagnético 

en el estator. Por otro lado, al controlar el par electromagnético se producirá movimiento en 

el rotor, dependiendo si el par definido es positivo o negativo el rotor contará con un 

sentido positivo o negativo respectivamente. Cuando el par de referencia es alcanzado junto 

con la referencia de la magnitud del flujo electromagnético, el cambio en el disparo del 

fasor espacial de voltaje debe realizarse con el fin de incrementar o decrementar el par y la 

magnitud del flujo electromagnético y así mantener un par constante en la máquina. 

El diagrama a bloques general del DTC clásico se observa en la Fig. 4.3 [20]. Mientras que 

el DTC puede ser descrito en las siguientes secciones [31]. 

a) Transformación del marco de referencia trifásico al bifásico ya sea en coordenadas 

rotativas ( ),d q  o coordenadas estacionarias ( ),α β . 
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b) Cálculo del valor instantáneo y de las componentes del fasor espacial de flujo del 

estator. 

c) Cálculo del valor instantáneo del par electromagnético. 

d) Estimación del sector en el cual se encuentra el vector del flujo del estator. 

e) Obtención de los estados generados en referencia al flujo y par deseados. 

f) Aplicación de la tabla óptima de conmutación y los valores de disparo hacia el 

inversor de voltaje. 

Si bien el DTC consiste en la implementación de los pasos mencionados anteriormente, es 

importante definir el modelo del PMSM, mediante el cual se calcularán el par y la magnitud 

y ángulo del fasor espacial de flujo electromagnético. Para ello se describe a continuación 

el uso de los dos tipos de modelo, modelo de corriente y modelo de voltaje para los pasos a 

– c, mientras que los pasos d – f pueden realizarse de forma genérica. 

4.3 Modelo de corriente 

Usando las propiedades del PMSM [32] [9] [33], el valor de qi  es proporcional al par 

producido. Por lo tanto, el modelo de corriente del PMSM es el método más común para 

desarrollar la técnica DTC [16]. Usando las ecuaciones del par y de flujo electromagnético 

producido [20] y los parámetros del PMSM ( ), ,s s PMR L ψ , es posible generar la técnica 

DTC usando solo las señales de corrientes del eje directo ( di ), del eje en cuadratura (qi ) y 

la posición del rotor (γ ). 

Usando (2.1) en la trasformación de corrientes trifásicas (iU,iV, iW) al plano de referencia 

rotativo (id,iq) y el hecho de que la PMSM en cuestión cuenta con polos lizos 

( )d q sL L L= = , el flujo magnético producido para los ejes d,q son descritos en el modelo 

de corriente como: 

 d PM s dL iψ ψ= +  (4.1) 

 q s qL iψ =  (4.2) 

Entonces el fasor de flujo de estator y par electromagnético de PMSM se define como: 
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3

2 PM qP iτ ψ=  (4.4) 

Aplicando (2.8) las componentes del vector de flujo pueden ser descritas como: 

 ( )coss PM ei Lα αψ ψ γ= +  (4.5) 

 ( )sins PM ei Lβ βψ ψ γ= +  (4.6) 
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 ( )3

2
P i iα β β ατ ψ ψ= −  (4.8) 

Observando las ecuaciones anteriores, se determina, tanto en un marco de referencia 

estacionario o rotativo, los valores instantáneos del flujo electromagnético del estator y del 

par electromagnético producido por la PMSM; es importante mencionar que esto sólo es 

posible a través del uso de un esquema con sensor de la posición para ambos marcos de 

referencia debido a la trasformación de un sistema trifásico a bifásico, sin embargo resulta 

simple al análisis de las ecuaciones y, por ende, su implementación. 

4.4 Modelo de voltaje 

Con la finalidad de obtener experiencia de una técnica sin sensor de la posición del rotor, el 

modelo de voltaje es planteado y estudiado como se muestra a continuación. A diferencia 

del modelo de corriente, el modelo de voltaje no necesita la señal de posición del rotor para 

su operación, solo basta con analizar las señales de corriente y voltaje de fase para 

determinar las componentes del vector de flujo ( ),α βψ ψ y par electromagnético. 



78 
 

Tabla 4.1 Descripción de voltajes de fase y línea a partir del comportamiento de inversor de voltaje 

Señales de 

control 

Estado de 

conmutación 

UUn UVn UWn Uα Uβ 

000 0 0 0 0 0 0 

100 1 2

3 DCU  
3
DCU−  

3
DCU−  

2

3 DCU  
0 

110 2 

3
DCU

 
3
DCU

 
2

3 DCU−  
3
DCU

 
3

DCU
 

010 3 

3
DCU−  

2

3 DCU  
3
DCU−  

3
DCU−  

3
DCU

 

011 4 2

3 DCU−  
3
DCU

 
3
DCU

 
2

3 DCU−  
0 

001 5 

3
DCU−  

3
DCU−  

2

3 DCU  
3
DCU−  

3
DCU−  

101 6 

3
DCU

 
2

3 DCU−  
3
DCU

 
3
DCU

 
3

DCU−  

111 7 0 0 0 0 0 

 

De igual forma que el modelo de corriente, el modelo de voltaje necesita pasar de un plano 

con coordenadas trifásicas a uno de coordenadas bifásicas, para ello se utiliza el concepto 

de (2.5) y así obtener los valores de voltaje en referencia a las coordenadas estacionarias 

( ),U Uα β , sin embargo la estructura física de la máquina impide la medición en referencia a 

un punto neutro de conexión entre fases por lo que se considera la Tabla 4.1 [10] como 

medio en la estimación de ,U Uα β  [10], la cual considera el mismo concepto de fasor 

espacial de voltaje y los FAV y FIV. De esta forma es posible estimar los valores de 

,U Uα β  de forma directa a partir de las señales del fasor de voltaje aplicado en el inversor 

trifasico y, por lo tanto, es posible prescindir de sensores de voltaje de fase o de voltaje de 

línea a línea. 

En consecuencia, los valores instantáneos para las componentes del fasor de flujo 

electromagnético se describen en (4.12) y (4.13). Como se observa en dichas ecuaciones, el 
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uso de una integral en la determinación de los valores de flujo produce ineficiencia de dicha 

determinación a bajas frecuencias de operación ya que el instante de  tiempo en el cual se 

toma la muestra es muy largo. Se utilizó un algoritmo de corrección utilizando el modelo de 

corriente y así obtener una mejora para el modelo de voltaje sin sensor de la posición para 

velocidades bajas; (4.14) y (4.15) muestran dicha corrección junto con un factor de 

corrección Kcomp ajustado a 0.001. En cada iteración el modelo de corriente con sensor 

corrige el valor estimado propuesto con el modelo de voltaje sin sensor de la posición. 

Por último, para la determinación de los valores instantáneos de la magnitud del flujo y par 

electromagnético se utilizan (4.10) y (4.11) respectivamente una vez más. 

 ( )sU R iα α αψ = −∫  (4.9) 

 ( )sU R iβ β βψ = −∫  (4.10) 

 ( )_Um s compU R i Kα α α αψ ψ= − + ∆∫  (4.11) 

 ( )_Um s compU R i Kβ β β βψ ψ= − + ∆∫  (4.12) 

Donde ,α βψ ψ∆ ∆ se definen como: 

 _ _Cm Umα α αψ ψ ψ∆ = −  (4.13) 

 _ _Cm Umβ β βψ ψ ψ∆ = −  (4.14) 

 

4.5 Determinación de los estados de flujo y par 

Después de obtener los valores instantáneos de flujo y par electromagnético es necesario 

comparar dichos valores con los valores de referencia que son solicitados al DTC. Un valor 

de error es obtenido a partir de la comparación entre el valor de referencia del controlador y 

un valor instantáneo calculado; dicho error es introducido en un controlador de histéresis. 

Los controladores de histéresis permiten obtener dinámicas muy rápidas en la 

determinación del estado de la variable en cuestión (flujo o par), esto es importante ya que 
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el fasor espacial de flujo debe permanecer girando para mantener una generación de par 

constante. De esta forma, los controladores entregan a su salida un estado de operación que 

será utilizado en la siguiente etapa del DTC, tabla óptima de conmutación.  

4.5.1 Controlador de Flujo 

El controlador de histéresis del flujo se obtiene a partir de concepto de controlador de 

histéresis de dos niveles, la Fig. 4.4 muestra la descripción del comportamiento del 

controlador de histéresis, donde el estado “1” se obtiene cuando el error entre el flujo de 

referencia ( )*ψ  y el valor de flujo estimado ( )ψ  supera el valor propuesto en la banda 

de histéresis, mientras que el valor “0” es obtenido cuando el mismo error se encuentra por 

debajo del valor de referencia del controlador de histéresis, donde F=1 significa un 

incremento del flujo y F=0 significa un decremento del flujo. 

ψ

*ψ +

−

1

0

2

ψ−∆
2

ψ∆

F

 
 

Fig. 4.4 Controlador de histéresis de Flujo 

 

4.5.2 Controlador de Par 

El controlador del Par es un controlador de histéresis de tres niveles, el estado “1” se 

obtiene cuando el error entre el torque de referencia y el valor del torque estimado 

sobrepasa la el valor positivo de la banda de referencia colocada; por su parte el valor “-1” 

se obtiene cuando dicho valor de error es inferior al valor negativo de la banda de 

histéresis; por último el estado “0” se obtiene cuando el valor de error se encuentra entre los 

valores positivo y negativo de la banda de histéresis, donde T=1 significa un incremento 

del par y T=0 significa una permanencia sin cambio y donde T=-1 significa un decremento 

del par. La Fig. 4.5 muestra el comportamiento de dicho controlador de Par. 



81 
 

τ

*τ +

−

1

0τ−∆ T

1−

τ∆

 

 
Fig. 4.5 Controlador de histéresis de Par 

 

4.5.3 Determinación del sector 

Como se mencionó en secciones anteriores, el DTC basa su desempeño en el control del par 

a través del flujo electromagnético generado, que a su vez se logra controlando el fasor 

espacial de voltaje, ya sea FAV o FIV, aplicado en el inversor de voltaje. Usando el 

esquema de la Fig. 4.1 y el concepto de fasor espacial de voltaje [5] [1] [11] es posible 

determinar el sector actual (k) en el cual gira el fasor espacial de flujo como se muestra en 

la Fig. 4.6, con el fin de mantener un par electromagnético constante el fasor espacial de 

flujo debe girar y cambiar de sector activando el fasor espacial de flujo correspondiente a la 

tabla optima de conmutación, la cual se abordará en la siguiente sección. 

Usando dicho concepto es posible determinar el sector en el cual se encuentra girando el 

fasor espacial de flujo; para ello se plantea el ángulo producido por las componentes del 

fasor de flujo ( ),α βψ ψ . Esto se logra al aplicar el arco tangente entre dichas componentes 

en la ecuación 4.15 [17] considerando que cada sector cuenta con 60° eléctricos entre cada 

uno y que el ángulo arrojado se encuentra en radianes como se muestra en la Fig. 4.6 [20] al 

proyectarse la posición del fasor espacial flujo a partir del fasor espacial de voltaje. 

 

 1tan β
ψ

α

ψ
θ

ψ
−  

=  
 

 (4.15) 
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Fig. 4.6 Sectores de operación del vector espacial de voltaje y vector espacial de flujo 

4.6 Tabla Óptima de conmutación 

Al obtener los valores de los estados del par, flujo y sector es posible proponer una tabla 

óptima de disparo como la que se muestra en la Tabla 4.2 [30] [11]. La Tabla 4.2 muestra el 

análisis correspondiente a la generación de la tabla óptima de disparo según la referencia 

del sector en el que se posicione. 

Por ejemplo, si se elige el sector I, que se encuentra alineado con la fase U del estator como 

se muestra en Fig. 4.6, el fasor inicial 1kU U= , 1 6kU U− =  y 1 2kU U+ = … y, así, 

sucesivamente para ese sector en específico; de esta forma, el fasor kU  debe ser actualizado 

cada iteración. Dicha información permite disparar al inversor de voltaje con la 

información del kU  adecuado. Así, asumiendo que el fasor espacial de flujo se encuentra en 

el sector I para una rotación positiva ( )0ω > los dos FAV más favorables que pueden 

incrementar el ángulo de flujo del estator y el par serán 2U  y 3U , sin embargo 2U

incrementa la magnitud del flujo y 3U  la decrementa, mientras que la aplicación de un FIV 

detendrá el avance de la rotación del flujo, como se observa en la Tabla 4.2 [30] y la Fig. 

4.6. Este mismo concepto se usa para una rotación negativa ( )0ω < . 
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Tabla 4.2 Concepto general de tabla optima de disparo 

 
2kU −  1kU −  kU  1kU +  2kU +  3kU +  0U  

sψ  ↓  ↑  ↑↑  ↑  ↓  ↓↓  - 

τ  ↓↓  ↓↓  ↓  ↑  ↑  ↓  ↓  

 

Tabla 4.3 Tabla optima de disparo 

Estado 

sψ  
Estado 

τ  
Sec. I Sec. II Sec. III Sec. IV Sec. V Sec. VI 

1 1 
2U  3U  4U  5U  6U  1U  

0 
7U  0U  7U  0U  7U  0U  

-1 
6U  1U  2U  3U  4U  5U  

0 1 
3U  4U  5U  6U  1U  2U  

0 
0U  7U  0U  7U  0U  7U  

-1 
5U  6U  1U  2U  3U  4U  

 

Por lo tanto, una secuencia correcta de los fasores espaciales de voltaje permite la rotación 

correcta del fasor de flujo para generar un desempeño adecuado del par electromagnético 

de la máquina para así alcanzar el par de referencia. La Tabla 4.3 [1] es programada en el 

DTC como tabla óptima te conmutación.  

4.7 Simulación de la técnica Control Directo de Par en un motor síncrono de 

imán permanente en Matlab/Simulink® 

La simulación de DTC en un PMSM significa la generación de experiencia de la técnica de 

control y la visualización de las señales producidas antes de la implementación real  lo cual 

permite verificar la correcta operación de dichas secciones de DTC en la MSIP, para ello se 

utilizó la herramienta Matlab/Simulink®. 

4.7.1 Propuesta en Matlab/Simulink® 

Matlab/Simulink® cuenta con una librería especializada para el desarrollo de técnicas de 

control de máquinas eléctricas (SIM Power Systems Toolbox), sin embargo no cuenta con 
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un ejemplo concreto de un DTC en un PMSM. Por lo tanto, se optó por desarrollar ambos 

modelos del DTC (voltaje y corriente) y así generar resultados de simulación. 

4.7.2 Diagrama esquemático 

En la Fig. 4.7 se muestra el diagrama a bloques final generado para la programación y 

simulación de una técnica DTC en un PMSM. La programación en Matlab/Simulink® es 

comúnmente enfocada a la unión y configuración de bloques con el fin de tratar señales y 

distribuirlas en todo el marco del sistema a programar; esto significa la oportunidad de 

analizar paso a paso cada una de las señales generadas y, así, depurar secciones en caso de 

encontrarse resultados erróneos. La programación clásica en Matlab/Simulink® no permite 

visualizar las rutinas correspondientes a cada iteración de la técnica de control que se desea 

programar. Por un lado, Matlab/Simulink® ofrece la posibilidad de la sustitución de los 

bloques por código con extensión MEX y así comenzar a obtener experiencia en la 

programación de la técnica con código fuente; de esa forma, generar experiencia antes de la 

programación en el DSP. Por otro lado, es posible generar y migrar código desde 

Matlab/Simulink® hacia el DSP; sin embargo, esto no permite al programador realizar 

pruebas minuciosas ya que el compilador genera de manera directa el código y, por lo 

tanto, no es posible realizar cambios en las lecturas de las señales o en las secuencias en las 

cuales debe dispararse el DTC en el DSP cuando se encuentra ya en la etapa de 

implementación. 

4.7.3 Programación en lenguaje C 

El DSP debe ser programado en Code Composer Studio® (CCS) que es el compilador que 

Texas Instruments® ofrece para los desarrolladores; el código fuente a programar se realiza 

en lenguaje C. Sin embargo, programar directamente la técnica DTC en el DSP sin 

experiencia del comportamiento de la técnica en un PMSM, incluso a potencia baja, es 

peligroso ya que, de existir un fallo, la corriente en el estator podría aumentar a un punto en 

el que la máquina o el usuario estarían en riesgo; por otro lado existe la característica del 

régimen de frecuencia variable propia del DTC la cual debe asegurarse no sobrepasar la 

frecuencia de conmutación máxima del inversor de voltaje, o de lo contrario éste estaría en 

riesgo de igual forma. 
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Fig. 4.7 Diagrama a bloques completo de la simulación del DTC en un PMSM
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Fig. 4.8 Bloque de S-function configurado como controlador DTC 
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Fig. 4.9 Bloques de inversor, PMSM y sensores de corriente, par, velocidad y posición 
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La solución propuesta es el uso del bloque S-function de Matlab/Simulink®. Dicho bloque 

puede ser configurado como un bloque único para todo el esquema de control, a diferencia 

del esquema a bloques que necesita un bloque por cada operación, y es desarrollado en 

lenguaje C utilizando las librerías MEX de Matlab/Simulink® y el compilador de Visual 

C++ 2010® para 64 bits. La Fig. 4.8 y Fig. 4.9 muestran la división de la etapa de control 

y potencia de la simulación respectivamente. El bloque S-function permite la generación de 

una función, la cual es una descripción de un sistema dinámico. Las funciones S pueden ser 

escritas en C, lenguaje de MATLAB (nivel 1) y fortran. En el bloque es posible configurar 

el número de variables de entrada y salida, el tipo de dato de cada variable, el tiempo de 

muestreo, el archivo ligado al bloque, en este caso un archivo de tipo C. Con esto es posible 

programar un DTC en lenguaje C y probarlo directamente en la simulación para un PMSM. 

La configuración y el código genérico del bloque se muestran en la Fig. 4.10: 

#define  S_FUNCTION_NAME  timestwo 
#define  S_FUNCTION_LEVEL 2 
 #include  "simstruc.h" 
static  void  mdlInitializeSizes(SimStruct *S){ 
    ssSetNumSFcnParams(S, 0); 
    if  (ssGetNumSFcnParams(S) != ssGetSFcnParamsCount(S)) {   
        return ;} 
    if  (!ssSetNumInputPorts(S, 1)) return ;  
    ssSetInputPortWidth(S, 0, DYNAMICALLY_SIZED); 
    ssSetInputPortDirectFeedThrough(S, 0, 1); 
     
    if  (!ssSetNumOutputPorts(S,1)) return ; 
    ssSetOutputPortWidth(S, 0, DYNAMICALLY_SIZED); 
    ssSetNumSampleTimes(S, 1); 
    ssSetSimStateCompliance(S, USE_DEFAULT_SIM_STAT E); 
    ssSetOptions(S, 
                 SS_OPTION_WORKS_WITH_CODE_REUSE | 
                 SS_OPTION_EXCEPTION_FREE_CODE | 
                 SS_OPTION_USE_TLC_WITH_ACCELERATOR ); 
} 
static  void  mdlInitializeSampleTimes(SimStruct *S){  
    ssSetSampleTime(S, 0, INHERITED_SAMPLE_TIME); 
    ssSetOffsetTime(S, 0, 0.0); 
    ssSetModelReferenceSampleTimeDefaultInheritance (S);  
} 
static  void  mdlOutputs(SimStruct *S, int_T tid){   
    int_T             i; 
    real_T            *y    = ssGetOutputPortRealSi gnal(S,0); 
    int_T             width = ssGetOutputPortWidth( S,0); 
    for  (i=0; i<width; i++) { 
        *y++ = 10.0*uPtrs[i];} 
} 
static  void  mdlTerminate(SimStruct *S){}  
#ifdef   MATLAB_MEX_FILE 
#include  "simulink.c" 
#else  
#include  "cg_sfun.h" 
#endif  
} 

Fig. 4.10 Código genérico de configuración del bloque S-function 

Encabezado del programa 

Inicialización de variables 

de entrada y salida 

(tamaño, tipo y número) 

Configuración del tiempo 

de muestreo 

Asignación de variables de 

entrada y salida (Cuerpo 

del programa principal) 

Definición del archivo MEX 

para MATLAB 
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4.7.4 Resultados de la simulación 

La Fig. 4.11 muestra los primeros resultados obtenidos ante la programación del DTC en 

un PMSM, usando el esquema de DTC clásico. Una referencia de torque, en este caso el 

par nominal de la máquina, es colocada de forma positiva y negativa; el sistema no cuenta 

con par de carga. La consecuencia es el aumento progresivo de la velocidad del PMSM 

cuando la referencia del par es positiva y su decrecimiento cuando es negativa. A medida 

que la velocidad tiende a llegar a ±2000 min-, la señal de torque comienza a disminuir, esto 

se debe a que la máquina comienza a llegar a una velocidad máxima y entra en campo 

saturado y, por lo tanto, decrementa el par para compensar el sistema. 

La Fig. 4.12 muestra los valores calculados de flujo y par electromagnético por el algoritmo 

de DTC propuesto mientras que la Fig. 4.13 muestra el comportamiento de los fasores 

componentes del flujo ( ),α βψ ψ  y su descripción en un plano de dos dimensiones, el 

resultado es la generación de un círculo de flujos el cual puede usarse para describir una 

magnitud constante del vector de flujo que rota de forma progresiva en el plano α,β. 

Por otro lado, se realizaron pruebas con un lazo de control de velocidad, para ello se generó 

un algoritmo de control proporcional integrativo (PI) el cual genera la referencia variable al 

controlador de torque y, entonces, es capaz de abatir las perturbaciones de carga para, así, 

generar una señal de velocidad constante del rotor de PMSM. La Fig. 4.14 muestra las 

señales obtenidas al colocar el lazo de control de velocidad. Al aplicarse una referencia de 

velocidad, el DTC de lazo de control de velocidad abate el error generado y obtiene una 

señal de velocidad constante en los periodos en los que la referencia permanece constante. 

Se programaron 3 cambios de velocidad, el primero a 1000 min-1  hasta 0.025s, el segundo 

a 100 min- hasta 0.8 s y el tercero de 500 min- hasta terminar la simulación; una carga de 10 

N.m, aproximadamente 2 veces más grande que la carga nominal del motor, es aplicada al 

sistema en el periodo comprendido de 0.1 y 0.15s. 

Los resultados reflejan un alcance de la velocidad deseada en solo 0.004s en cada uno de 

los cambios establecidos a la velocidad de referencia del sistema, si bien la carga frena 

ligeramente la velocidad del motor, ésta es abatida de forma instantánea. 
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Fig. 4.11 Resultados de la simulación de un DTC clásico sin lazo de control de velocidad 

 
 

Fig. 4.12 Valores calculados de Flujo y Par electromagnético del PMSM 
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Fig. 4.13 Circulo de flujos producido por los valores de los componentes del vector de flujo ( ),α βψ ψ
 

 

 

Fig. 4.14 Señales de corriente de fase, velocidad del PMSM en min-1 y señal de Par en N.m 
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Fig. 4.15 Simulación de la prueba de velocidad a desarrollarse de forma experimental
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Por su parte, la Fig. 4.15 muestra la simulación ante tiempo al que será sometido el motor en la 

prueba real. Los resultados de la simulación son descritos a continuación según los cambios de 

velocidad programados en el lazo de velocidad del DTC: Los resultados obtenidos serán 

corroborados en el capítulo siguiente.  

0-2s.- Una referencia de 500 min- es colocada como entrada de referencia de velocidad en el 

sistema, es posible notar un pequeño sobre impulso de la corriente y el par debido a que la 

máquina es arrancada desde un estado de reposo, la velocidad deseada es alcanzada en un 

intervalo muy pequeño de tiempo manteniéndose estable durante la permanencia de dicha 

referencia, por su parte el torque y la magnitud del flujo permanecen constantes durante dicho 

intervalo, 0 N.m y 0.2 V.s respectivamente.  

2 – 4s.- Durante este intervalo una referencia de 100 min- es colocada a la entrada del lazo de 

velocidad, como consecuencia el rotor de la máquina baja de forma instantánea su velocidad y 

la corriente baja su frecuencia de igual forma. Pequeños puntos de cambio de par son 

observados al inicio y al final del periodo, pero estos son abatidos de inmediato, por su parte la 

magnitud del flujo permanece constante.  

4- 9s.- Durante este periodo, la referencia de velocidad es situada en 300 min-, sin embargo una 

carga de 5 N.m es inyectada en el intervalo de 6-7s, el DTC actúa de forma instantánea 

abatiendo el par de carga, la velocidad se ve poco afectada tanto al inicio como al final del par a 

de carga, como consecuencia, la corriente y el par ofrecido por la máquina aumentan.  

Como se comentó en la sección del modelo de voltaje para un DTC, se realizaron pruebas de 

error en las mediciones de corriente, la prueba consiste en la inserción de un valor erróneo en la 

medición de una de las fases y su corrección a partir del análisis de dicha medición con respecto 

al modelo de corriente como se aprecia en Fig. 4.16. El modelo de corriente y voltaje fueron 

programados y puestos en marcha de forma paralela, el error en la medición de corriente de la 

fase U fue simulado colocando un punto de suma y agregando el 10% de valor de corriente 

nominal del sistema. En la Fig. 4.17, refleja una variación en la estimación de la magnitud y 

ángulo del vector de flujo del sistema. Si bien la estimación de la magnitud varía un poco, la 

estimación del ángulo, encargada de mantener en operación al DTC, permanece sin cambios 

significativos. 
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Fig. 4.16 Simulación de error en medición de la fase U del PMSM 

 

  

Fig. 4.17 Magnitud y ángulo del flujo por modelo de corriente y voltaje con corrección 
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 CAPÍTULO V:  IMPLEMENTACIÓN DIGITAL DEL CONTROL DIRECTO DEL PAR E N 

UN MOTOR SÍNCRONO DE IMÁN PERMANENTE  
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5.1 Introducción 

La implementación del DTC en un PMSM significa reunir e integrar los resultados obtenidos en 

los capítulos anteriores para la correcta operación de la técnica de control. 

Para comprobar los resultados obtenidos del capítulo IV, una prueba experimental es planteada 

y realizada; la Fig. 5.1 muestra el esquema general de conexiones necesario para generar la 

etapa de pruebas experimentales de DTC en un PMSM. Como se observa dicha figura, es 

necesario utilizar el circuito de tratamiento de señales del encoder que fue generado para las 

pruebas de identificación del Capítulo II, realizar las conexiones propias del inversor diseñado y 

ensamblado en el Capítulo III y descargar el algoritmo programado en el bloque S-function del 

Capítulo IV. 

En el esquema, también es posible observar una etapa de potencia, que al ser dirigida por el 

inversor trifásico, alimenta al motor y permite su operación. Por su parte también es necesario 

contemplar una etapa de sensado de las corrientes de fase con el fin de generar el DTC y 

monitorear el comportamiento del PMSM.  

 

Fig. 5.1 Esquema general de conexiones para la implementación del DTC 
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5.2 Acoplamientos y conexiones de dispositivos 

Sensores de corriente. Como se comentó en el capítulo anterior, el sensado de las corrientes de 

fase es indispensable en la implementación del DTC, por ello, un circuito de sensores de 

corriente de efecto Hall es presentado. El sensor es un sensor de efecto Hall modelo LTS-27 

capaz de medir ±80A si se conecta de forma directa, mientras que es capaz de medir ±27 A si se 

configura con una vuelta en sus terminales de medición. Por otro lado, dicho sensor ofrece a su 

salida una señal de voltaje de 0-5 VCD correspondiente a la señal de corriente medida teniendo 

como 0A un voltaje de 2.5 VCD. Dicha señal no puede ser ingresada al puerto ADC del DSP de 

forma directa, por lo que se utilizó el circuito de acoplamiento de sensor de corriente visto en 

[20] y se procedió a generar y calibrar la placa de sensores. La placa terminada se muestra en la 

Fig. 5.2. 

Bus de CD. Por su parte, la potencia eléctrica (Bus de CD) necesaria para alimentar a la 

máquina a través de la dirección del inversor trifásico, el DSP y la técnica DTC se obtiene de la 

rectificación de la señal de voltaje de línea monofásica. Esto se logra al utilizar un trasformador 

monofásico variable y una etapa de rectificación por puente de diodos junto con el uso de 

capacitores de alto voltaje. La Fig. 5.3 muestra la interconexión de dichos dispositivos. 

 

Fig. 5.2 Placa de sensores de corriente a) Sensor de efecto Hall y b) Circuito de acoplamiento 

a) 

b) 
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Banco de pruebas del PMSM. El PMSM utilizado se encuentra en un banco de pruebas 

acoplado cara a cara con un motor de inducción. Cuenta con dos bornes de conexión, el primero 

es para las fases U, V y W mientras que el segundo es el correspondiente al encoder. La Fig. 5.4 

muestra el banco de pruebas en el que se encuentra el PMSM y sus bornes de conexión. 

 

Fig. 5.3 Bus de CD, a) Trasformador variable, b) Puente de diodos de potencia y c) Capacitores de alto voltaje 

 

Fig. 5.4 Banco de pruebas del PMSM, a) Borne de fases, b) Borne de encoder y c) Rotor acoplado mecánicamente 

PMSM 
Motor de Inducción 

a) 

b) 

a) 

b) 

c) 

c) 
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La Fig. 5.5 muestra el Setup construido, los dispositivos que lo conforman se muestran a 

continuación: 

a) Osciloscopio 

b) Computadora en la que se edita el programa 

c) Trasformador monofásico y etapa de rectificación (Bus de CD) 

d) Inversor trifásico 

e) Placa de sensores de corriente de efecto Hall 

f) Placa de acoplamiento del Encoder 

g) TMS320F28335, sistema de control digital 

h) Banco de pruebas de motor 

 

Fig. 5.5 Setup del sistema 

a) 

b) 

c) 
d) 

e) g) 
f) 

h) 
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5.3 Resultados experimentales 

El algoritmo generado en Matlab/Simulink® y visto en el Capítulo anterior es insertado en la 

sección de la rutina principal en CCS y descargado al DSP para su operación. Usando el análisis 

visto en [14], la referencia del flujo electromagnético es situada en 2.0 V.s con el fin de evitar la 

saturación magnética de la máquina. Por su parte, el algoritmo PI correspondiente al controlador 

de velocidad es ajustado conforme los resultados obtenidos en la simulación Kp= 0.1 y Ki=0.5, 

el lazo de velocidad es contemplado desde el inicio debido a que la máquina acelera de forma 

instantánea conforme al análisis realizado en el Capítulo anterior. 

Las señales de velocidad, par y flujo, son normalizadas entre -0.9 y 0.9 y enviadas a un puerto 

digital analógico (DAC, por sus siglas en inglés Digital to Analog Converter), filtradas con el 

uso de un filtro pasa bajos y observadas en el osciloscopio en un equivalente de 0-3V, dejando 

un valor de velocidad, par y flujo máximos de 1000 min-1, 6N.m y 3V.s respectivamente. Por su 

parte, la señal de corriente de fase U es observada de forma directa a la salida del acoplamiento 

de señales de corriente hacia el DSP observándose 7A por cada 0.5V en el osciloscopio. 

 

Fig. 5.6 Corrientes de fase ante prueba de DTC sin lazo de velocidad 

iU
V

W
 [

A
] 

t[ms] 
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Fig. 5.7 Señales de salida de la prueba principal del DTC en el PMSM 

 

Fig. 5.8 Acercamiento de las señales en el periodo de velocidad 
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La Fig. 5.6 muestra las corrientes de fase en estado estacionario a una velocidad de 500 min-1, la 

magnitud de las corrientes de fase es de alrededor de 1.5A. Las pruebas consiguientes se 

realizan a una velocidad programada de 500, 300 y 100 min-1 tal como fue planteado en la etapa 

de simulación.  

En la Fig. 5.7 se observan los cambios de velocidad programados en el DSP para el control de 

la máquina; de forma simular a lo observado en la simulación, los cambios de velocidad son 

obtenidos de forma instantánea generándose un cambio en la frecuencia de la corriente de fase, 

esto de forma directamente proporcional al cambio de velocidad de la máquina. Al colocar el 

par de carga se aprecia un aumento de la corriente junto con el valor del par calculado mientras 

que el valor de la magnitud del flujo tiende a seguir la referencia colocada en instante de 

operación. 

La Fig. 5.8 muestra el cambio de velocidad de 0, 500 a 100 min-1, mientras que la Fig. 5.9 

muestra un acercamiento del transitorio del arranque de la máquina; al aplicar el par máximo 

existe un instante de no actividad de la máquina al no contar con par inicial, la maquina arranca 

en alrededor de 10 ms, mientras que el transitorio de velocidad es abatido en alrededor de 100 

ms; el pico de corriente y par es de 7A y 6 N.m respectivamente, la señal del flujo de estator 

toma el valor del flujo del imán permanente cuando la maquina está en reposo y presenta un 

descenso al arrancar debido a programarse un valor de 0.2 V.s como valor de referencia de flujo. 

La Fig. 5.10 muestra un acercamiento del cambio de velocidad de 500 a 100 min-1, al disminuir 

el valor de par de referencia le lleva a la máquina 20 ms vencer la inercia y comenzar a 

disminuir la velocidad, la corriente presenta un pico de 7A durante la transición, por su parte el 

valor de flujo de estator incrementa un poco pero es abatido de forma instantánea al llegar la 

velocidad a un valor de referencia. 

Por su parte, la Fig. 5.11 muestra un acercamiento al cambio de velocidad de 100 min-1; 

perturbaciones en la señal del par y corriente son observados como consecuencia del cambio de 

velocidad; por otro lado, la señal de magnitud de flujo aumenta ligeramente, esto como 

consecuencia de la cantidad de voltaje ofrecido en el bus de CD. Para bajar la velocidad a ese 

nivel, la máquina debe compensar aumentando ligeramente el valor del flujo electromagnético. 
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Fig. 5.9 Acercamiento del transitorio de arranque de la máquina 

 

Fig. 5.10 Acercamiento del transitorio de cambio de velocidad de la máquina 
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Fig. 5.11 Acercamiento de las señales en el periodo de velocidad 
* 1100minω −=  

 

Fig. 5.12 Acercamiento de las señales en el periodo de velocidad 
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Por otro lado, la Fig. 5.12 muestra un acercamiento del instante en que la carga es aplicada al 

sistema, la cual es de alrededor de 3 N.m; inmediatamente el DTC compensa la variación del 

par aumentando la salida de par del sistema, en consecuencia las corrientes de fase aumentan, 

alcanzando un valor alrededor de 3A. Por su parte, la velocidad de la máquina desciende 

ligeramente por consecuencia de la perturbación de carga, sin embargo tiende a mantener la 

velocidad de referencia, mientras que la magnitud del flujo permanece constante como lo 

observado en los intervalos anteriores. 
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 CAPÍTULO VI:  CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS 
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6.1 Conclusiones 

Del desarrollo del presente trabajo de tesis y experimentación de cada una de las etapas del 

proyecto se pueden concluir los siguientes puntos: 

Las técnicas off-line permiten realizar pruebas de identificación de parámetros de forma sencilla 

y barata para un motor síncrono de imán permanente. La prueba de caída de corriente permite la 

identificación de las inductancias ante la saturación magnética producida al llevar a los 

devanados de la máquina a los valores de corriente nominales. Por su parte, el uso del algoritmo 

de optimización por enjambre de partículas para la identificación de inductancias refleja los 

mismos parámetros dejando claro que la máquina cuenta con polos lizos y una inductancia muy 

cercana a la mencionada por el fabricante. 

La prueba de identificación del flujo del imán permanente de la máquina significó la 

identificación del valor actual de dicho parámetro bajo diferentes regímenes de velocidad del 

motor comprobando que la constante eléctrica de la máquina ofrecida por el fabricante 

corresponde con los valores medidos. Aunado a esto se obtuvo un acoplamiento de señal 

diferencial seno/coseno a una señal en cuadratura necesario para la implementación de una 

técnica moderna de control de máquinas eléctricas. 

La identificación de los parámetros de la máquina, permite obtener el modelo actualizado del 

motor, con esto es posible generar una técnica moderna de control de máquinas eléctricas en un 

motor síncrono de imán permanente, esto, al obtener la posibilidad de realizar simulaciones en 

el ambiente Matlab/Simulink® con los valores reales de la máquina en la que se desean realizar 

pruebas experimentales y así obtener resultados de simulación que reflejan la dinámica de la 

máquina bajo diferentes regímenes de operación. 

La generación del algoritmo del control directo de par en lenguaje C de programación desde la 

etapa de simulación, permite establecer experiencia con la técnica antes de ser llevada a la etapa 

de implementación en un procesador digital de señales, con esto se produjo un aumento en la 

seguridad del personal a cargo de la realización de los experimentos y permitió diseñar etapas 

de seguridad en caso de falla del sistema. 
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El diseño de un inversor de voltaje trifásico desde una etapa inicial generó una disminución en 

los costos de la implementación del control directo de par en el motor síncrono de imán 

permanente. Si bien los componentes que conforman al inversor diseñado son de origen 

extranjero, los costos por diseño y manufactura en una etapa de producción en serie estarían por 

debajo de los ofrecidos por un dispositivo de potencia similar al carecer del pago de aranceles y 

trasporte. 

El control directo del par clásico permite manipular la potencia mecánica en un motor síncrono 

de imán parmente en cualquiera de los dos sentidos de giro de la máquina. Por otro lado, 

permite mantener la magnitud del flujo electromagnético en un rango de operación deseado con 

lo que se establece seguridad para la máquina al prever la saturación de la misma. 

Debido a su operación en un régimen de frecuencia variable, el control directo del par debe ser 

implementado en sistemas digitales de alta velocidad de cómputo, como el TMS320F28335, 

utilizado en el presente trabajo. 

La implementación del control directo del par en un motor síncrono de imán permanente es 

realizada al integrar el trabajo realizado en cada uno de los capítulos del presente trabajo de 

tesis. Esto, permite generar un punto de referencia ante alguna variación de la técnica del 

control directo del par o de alguna otra técnica moderna de control de máquinas eléctricas, en el 

prototipo de laboratorio realizado; generando de esta forma, transferencia tecnológica para las 

futuras generaciones del Instituto Tecnológico de Apizaco y la Maestría en Sistemas 

Computacionales. 

6.2 Trabajos futuros 

Se propone en etapas consecuentes: 

• Generar pruebas experimentales con esquemas sin sensor. 

• Aplicación de algoritmos inteligentes de control en la generación de observadores de la 

posición del rotor.  

• Uso de sistemas digitales de última generación. 
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