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Prólogo 
 

 

 

 

 

Actualmente, los motores trifásicos de inducción son el tipo de motor preferido en la 

industria, esto se debe a los beneficios que presentan ante otros tipos de motores eléctricos, 

como son su bajo costo, su estructura robusta, su casi nula necesidad de mantenimiento y la 

alta relación de su potencia respecto a su tamaño. 

 

A pesar de todos los beneficios que presentan, su principal desventaja es la dificultad 

para controlarlos. Durante muchos años estas máquinas han sido conectadas directamente a 

una línea de tensión operando a una velocidad constante, y más recientemente se han 

controlado bajo esquemas de tipo escalar, basándose en la relación tensión/frecuencia (V/f) 

para alcanzar diferentes puntos de operación, pero este método presenta el inconveniente de 

tener un comportamiento dinámico no deseado debido a efectos de saturación magnética y a 

cambios de los parámetros eléctricos del motor (como la resistencia eléctrica de sus 

devanados) debido a la temperatura. 

 

El control del motor trifásico de inducción es un problema difícil y complejo debido a 

varios motivos. En primer lugar, el sistema tiene un comportamiento de tipo no lineal. En 

segundo lugar, es multivariable y sus variables de estado no pueden ser medidas 

directamente, por lo que generalmente se hacen estimaciones en base al modelo matemático. 

Por último, algunos de sus parámetros (principalmente la resistencia del rotor) pueden variar 

durante la operación de la máquina debido a las situaciones que pueden presentarse (factores 

ambientales como la temperatura, aumentos repentinos de carga, etc.).  

 

La industria de hoy día tiene como uno de sus principales objetivos la reducción de los 

costos de operación de sus procesos, por lo tanto las técnicas clásicas de control de motores 

son descartadas por el bajo rendimiento energético que ofrecen, entonces se hace necesario 

contar con técnicas de control avanzado que optimicen su operación y por tanto su 

rendimiento, por tal motivo en los últimos años se han promovido investigaciones en torno 

al control de esta máquina eléctrica. 

 



Una de las técnicas avanzadas de control de motores eléctricos es el control de campo 

orientado o FOC (Field Oriented Control), que considera sus ecuaciones matemáticas y por 

tanto se logra un mejor control de la dinámica del torque o de la velocidad según la 

metodología específica utilizada. El control FOC requiere de una mayor potencia de cálculo 

respecto a un control V/f, que se puede superar al utilizar los procesadores de señales 

digitales o DSP (Digital Signal Processors). 

 

En el Laboratorio de Sistemas Automáticos de Control de la Universidad de Piura se 

cuenta con diferentes módulos experimentales para el control de temperatura, control de 

nivel, control de PH y diferentes equipos que permiten analizar diversos esquemas de 

control, pero no se cuenta con un banco experimental de control de motores implementado 

por lo que este trabajo busca desarrollar e implementar el método avanzado de control IFOC 

para motores trifásicos de inducción y establecer un punto de inicio para el desarrollo de 

diferentes metodologías de control para este tipo de motores. 

 

Doy mi agradecimiento a todas aquellas personas que de una u otra manera colaboraron 

en el desarrollo de esta tesis. Al Dr. Ing. Edilberto Vásquez, mi asesor, por su apoyo, y a mis 

compañeros del programa de maestría y del Departamento de Electrónica y Automática de 

la Universidad de Piura. 

 

De la misma manera doy mi agradecimiento al Consejo Nacional de Ciencia, 

Tecnología e Innovación Tecnológica (CONCYTEC) por haberme dado la oportunidad de 

formar parte de este programa de maestría y así haber hecho posible el desarrollo de esta 

investigación. 

  



 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Resumen 
 

 

 

 

 

En este proyecto de tesis se realiza el análisis y la implementación del control indirecto 

de campo orientado (IFOC) para un motor de inducción trifásico de inducción con rotor tipo 

jaula de ardilla. El objetivo principal del control es lograr el seguimiento de una referencia 

de velocidad y mantenerla a pesar de la presencia de disturbios. 

 

El trabajo se divide en cuatro partes: Se inicia con la modelación matemática del motor 

de inducción y de las transformaciones necesarias para poder implementar el control. Luego 

se describe el control indirecto de campo orientado. Más adelante se hace uso de MATLAB 

y Simulink para realizar las simulaciones del modelo matemático y del algoritmo de control. 

Finalmente se describe la implementación experimental del control IFOC, se presentan los 

componentes utilizados y se muestran los resultados obtenidos. 

 

Al finalizar este proyecto se concluye que la implementación fue realizada con éxito, se 

cuenta con un módulo para el control de motores trifásicos de inducción por el método de 

control vectorial IFOC, y se establece un punto de inicio para el estudio e implementación 

de diferentes metodologías de control avanzado para motores eléctricos en el Laboratorio de 

Sistemas Automáticos de Control de la Universidad de Piura. 
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Introducción 
 

 

 

 

 

En los últimos años se han realizados diversos estudios en relación a las mejoras en las 

metodologías de control para los motores de inducción, y debido a los grandes progresos 

conseguidos en la electrónica de potencia y en los micro controladores, se han podido 

implementar metodologías avanzadas de control, desarrolladas hace años atrás, para este tipo 

de motores eléctricos. 

 

Los motores trifásicos de inducción son máquinas eléctricas con un principio de 

funcionamiento complejo, lo que se refleja en la complejidad de las ecuaciones matemáticas 

que lo describen, y esto conlleva a una dificultad para aplicar metodologías de control [1, 2, 

3]. Pese a la complejidad mencionada, no cabe duda que actualmente los motores de 

inducción son los preferidos en la industria por las diferentes prestaciones y facilidades que 

ofrecen [1]. 

 

El propósito de este trabajo es lograr la implementación de una técnica de control 

avanzada, como lo es el control vectorial para motores de inducción. En específico, la 

metodología es el control indirecto de campo orientado (IFOC por sus siglas en inglés: 

Indirect Field Oriented Control). La principal característica del control vectorial es que 

permite controlar directamente la corriente del estator según los requerimientos deseados, 

logrando mejorar su eficiencia [4].  

 

Esta tesis está organizada en cuatro capítulos. En el primero se hace la modelación 

matemática del motor trifásico de inducción, se desarrollan las transformaciones de Clark y 

de Park, necesarias para lograr simplificar el análisis del motor, y se desarrollan las 

ecuaciones que describen al motor. En segundo capítulo se desarrolla el control IFOC, se 

describen los principios básicos y el algoritmo de esta metodología, así como la modulación 

por ancho de pulsos en el espacio vectorial (Space Vector Pulse Width Modulation), 

necesaria para el control del inversor que alimenta al motor. Luego, en el tercer capítulo se 

hace uso de MATLAB y Simulink para presentar las simulaciones realizadas del 

modelamiento matemático y del control de velocidad. Finalmente, en el capítulo cuatro, se 

describen los equipos utilizados y se realiza la implementación experimental haciendo uso 

de la plataforma dSPACE para realizar las simulaciones y la medición de parámetros en 

tiempo real. 

 



La implementación del controlador se realizó con éxito, se verificó el seguimiento de 

una referencia de velocidad y también el control ante la presencia de disturbios. Este trabajo 

establece un precedente para el estudio y desarrollo de metodologías avanzadas para el 

control de motores trifásicos de inducción en el Laboratorio de Sistemas Automáticos de 

Control de la Universidad de Piura. 

 

  



 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Capítulo 1 
 

 

Modelación matemática del motor trifásico de 

inducción 
 

 

 

 

 

1.1. Transformación de sistemas de coordenadas 

 

 

Como ya es sabido, la modelación matemática de los motores de inducción suele cierto 

nivel de complejidad si es que se realiza el modelamiento basándose en las tres fases (o 

también podrían denominarse como ejes) con los que cuenta esta máquina trifásica. Las 

ecuaciones que definen los comportamientos de las tensiones, corrientes, velocidad y torque 

del motor están en función del tiempo, y son ecuaciones diferenciales que aumentan la 

complejidad según el tipo de aproximación que se desee obtener del comportamiento 

dinámico del motor. Es por este motivo que se suele realizar un cambio de variables 

eliminando la dependencia del tiempo y así lograr reducir la complejidad del sistema de 

ecuaciones [3, 5, 6]. 

 

El cambio de variables se realiza pasando a través de dos transformaciones, la 

transformación de Clark y la transformación de Park. Este cambio básicamente consiste en 

referenciar las variables de un sistema trifásico (en este caso tanto del estator como del rotor) 

a un mismo sistema, denominado “marco de referencia arbitrario”, compuesto por dos ejes 

ortogonales (o ejes en cuadratura) que giran a una velocidad arbitraria (que luego se define 

para establecer un marco de referencia) y en un determinado sentido de giro, permitiendo 

disminuir la complejidad del sistema de ecuaciones [7]. 

 

 

1.1.1. Transformación de Clark 

 

 

Esta primera transformación consiste en pasar de un sistema de referencia trifásico 

(sistema ABC) en movimiento a otro sistema de dos fases estático (sistema αβ).  
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Figura 1. Representación del espacio vectorial (𝑖𝑠) formado por las corrientes del estator en 

el sistema ABC y su proyección en el sistema αβ. 

Fuente: Lepka, J., Stekl, P. (2005), [8]. 

 

Escrita en forma matricial y representando las corrientes en el estator, la transformación 

se expresa de la siguiente manera: 

 

[
𝑖𝑠𝛼
𝑖𝑠𝛽
] =

2

3

[
 
 
 
 sin 𝜃 cos (𝜃 −

2𝜋

3
) cos (𝜃 − 2 (

2𝜋

3
))

cos 𝜃 − sin (𝜃 −
2𝜋

3
) − sin (𝜃 − 2 (

2𝜋

3
))
]
 
 
 
 

[
𝑖𝑠𝐴
𝑖𝑠𝐵
𝑖𝑠𝐶

] (1) 

 

La constante presente en el sistema de ecuaciones anterior es definida de manera 

arbitraria. En este caso el valor seleccionado ha sido 2 3⁄  debido a que este valor asegura que 

las magnitudes de las corrientes sean mantenidas constantes al realizar la transformación [9]. 

 

El ángulo 𝜃 corresponde al formado por los ejes A y α, debido a que los ejes se 

seleccionan de tal manera que ambos ejes tengan la misma dirección [8], el ángulo 𝜃 se hace 

nulo y la ecuación (1) pasa a ser: 

 

[
𝑖𝑠𝛼
𝑖𝑠𝛽
] =

2

3
[
 
 
 1 −

1

2
−
1

2

0
√3

2
−
√3

2 ]
 
 
 

[
𝑖𝑠𝐴
𝑖𝑠𝐵
𝑖𝑠𝐶

] (2) 
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Al aplicar esta transformación a un sistema de tensión trifásico, se obtiene: 

 

 
(a) 

 

 
(b) 

Figura 2. (a) Sistema trifásico. (b) Sistema bifásico resultante al aplicar la transformación 

de Clark. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

El algoritmo de control IFOC que se implementará también requiere de la 

transformación inversa de Clark, es decir, pasar de un sistema bifásico estático a un sistema 

trifásico. Teniendo en cuenta las mismas consideraciones tomadas anteriormente, la 

transformada inversa de Clark se escribe de la siguiente manera: 

 

[
𝑖𝑠𝐴
𝑖𝑠𝐵
𝑖𝑠𝐶

] =
2

3

[
 
 
 
 
1 0

−
1

2

√3

2

−
1

2
−
√3

2 ]
 
 
 
 

[
𝑖𝑠𝛼
𝑖𝑠𝛽
] (3) 
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1.1.2. Transformación de Park 

 

 

La transformación de Park puede definirse como una rotación de vectores [1, 10], en la 

que el sistema bifásico estático (αβ) se rota un ángulo 𝜃 para pasar a un sistema bifásico 

giratorio (dq).  

 

 
Figura 3. Representación de la transformación de Park. 

Fuente: Lepka, J., Stekl, P., (2005), [8]. 

 

Escrita en forma matricial, la transformación se expresa de la siguiente manera: 

 

[
𝑖𝑑
𝑖𝑞
] = [

cos 𝜃 sin 𝜃
− sin 𝜃 cos 𝜃

] [
𝑖𝛼
𝑖𝛽
] (4) 

 

En el nuevo sistema de referencia formado por los ejes d y q, la componente 𝑖𝑑 es 

denominada “componente de eje directo” y la componente 𝑖𝑞, “componente de eje de 

cuadratura” [8]. Debido a que el eje d se le ha asignado la misma dirección que el flujo 

magnético del rotor (𝜓𝑟), la componente 𝑖𝑑 será la responsable de la generación de flujo, y 

la componente 𝑖𝑞, de la generación de torque. 

 

 
(a) 
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(b) 

Figura 4. Sistema bifásico estático (a). Sistema bifásico resultante al aplicar la 

transformación de Park (b). 

Fuente: Elaboración propia. 

 

En algunas ocasiones la transformada de Park es descrita como la combinación de las 

transformaciones de Clark y de Park presentadas anteriormente [1]. La ventaja de realizar la 

transformación en dos etapas radica en una mejora respecto al cálculo requerido: Al 

combinar ambas transformaciones se deberán realizar seis cálculos trigonométricos, como 

se puede ver en (5), mientras que al no combinarlas solo se necesitarán dos cálculos de este 

tipo. 

 

[

𝑖0
𝑖𝑑
𝑖𝑞

] = √
2

3

[
 
 
 
 
 
 

1

√2

1

√2

1

√2

cos(𝜃) cos (𝜃 −
2𝜋

3
) cos (𝜃 +

2𝜋

3
)

sin(𝜃) sin (𝜃 −
2𝜋

3
) sin (𝜃 +

2𝜋

3
)]
 
 
 
 
 
 

[
𝑖𝐴
𝑖𝐵
𝑖𝐶

] (5) 

 

De la misma manera que en el caso anterior, el algoritmo de control IFOC también 

requiere de la transformación inversa de Park, que se escribe de la siguiente manera: 

 

[
𝑖𝑠𝛼
𝑖𝑠𝛽
] = [

cos 𝜃 − sin 𝜃
sin 𝜃 cos 𝜃

] [
𝑖𝑑
𝑖𝑞
] (6) 

 

Finalmente, ambas transformaciones (de Clark y de Park) son utilizadas para 

representar las variables sinusoidales de un sistema trifásico balanceado a unas equivalentes  

en un sistema bifásico estático, para luego realizar una rotación de vectores y lograr obtener 

valores constantes, facilitando la solución del sistema de ecuaciones no lineales propias del 

modelo de un motor de inducción. 
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1.2. Modelo matemático del motor AC 

 

 

Para llevar a cabo el modelamiento del motor de inducción se suelen hacer una serie de 

suposiciones y simplificaciones [1, 6, 11] con la finalidad de aliviar en cierta parte la 

complejidad del sistema, ya que el principio básico de funcionamiento del motor AC se basa 

en un acoplamiento magnético entre el estator y el rotor.  

 

Se asumirán las siguientes suposiciones: 

 

 El estator y el rotor se consideran totalmente lisos (entrehierro constante). 

 Las fases del motor trifásico son simétricas. 

 Los devanados por fase están distribuidos senoidalmente. 

 El comportamiento magnético es lineal, prescindiendo de la saturación del 

hierro. 

 Las pérdidas por histéresis y por corrientes parásitas en el material magnético 

son despreciadas. 

 Las resistencias de los bobinados y las reactancias se consideran constantes, no 

varían con la temperatura. 

 

Antes de empezar el modelamiento, cabe resaltar que las ecuaciones que se muestran a 

continuación están referidas a un marco de referencia que gira a una velocidad arbitraria ω, 

que puede asumir tres valores diferentes según el sistema al que esté referenciado. Las 

variables del nuevo sistema son distinguidas por los índices d, q y 0 representando los ejes 

directo, de cuadratura y de secuencia cero (o también denominada homopolar), 

respectivamente. Cabe resaltar que al considerar un sistema equilibrado, las variables 

homopolares pueden ser omitidas. 

 

 

1.2.1. Modelo matemático en marco de referencia arbitrario 

 

 

Para el modelamiento matemático se está considerando el circuito equivalente por fase 

para el motor trifásico de inducción mostrado en la Figura 5. 

 

Donde: 

 

 𝑣𝑞𝑠: Tensión aplicada al estator en el eje q [V]. 

 𝑖𝑞𝑠: Corriente aplicada al estator en el eje q [A]. 

 𝑣𝑑𝑠: Tensión aplicada al estator en el eje d [V]. 

 𝑖𝑑𝑠: Corriente aplicada al estator en el eje d [A]. 

 𝑟𝑠: Resistencia del estator [Ohm]. 

 𝜔: Velocidad arbitraria [rad/s]. 

 𝜆𝑑𝑠 = 𝜓𝑑𝑠: Flujo magnético en el estator en el eje d [Wb]. 

 𝑣𝑑𝑠: Tensión aplicada al estator en el eje d [V]. 

 𝐿𝑙𝑠: Inductancia de dispersión del estator [H]. 

 𝐿𝑚: Inductancia de magnetización [H]. 

 𝐿𝑙𝑟
′: Inductancia de dispersión del rotor referida al estator [H]. 

 𝜔𝑟: Velocidad de giro del rotor [rad/s]. 
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 𝜆𝑑𝑟
′ = 𝜓𝑑𝑟

′
: Flujo magnético en el rotor en el eje d referido al estator [Wb]. 

 𝑟𝑟
′: Resistencia del rotor referida al estator [Ohm]. 

 𝑖𝑞𝑟
′: Corriente aplicada al rotor en el eje q referida al estator [A]. 

 𝑣𝑞𝑟
′: Tensión aplicada al rotor en el eje q referida al estator [V]. 

 𝑖𝑑𝑟
′: Corriente aplicada al rotor en el eje d referida al estator [A]. 

 𝑣𝑑𝑟
′: Tensión aplicada al rotor en el eje d referida al estator [V]. 

 

 

 
Figura 5. Circuitos equivalentes por fase del motor de inducción en el sistema de referencia 

arbitrario. 

Fuente: Krause, P.C., Wasynczuk, O. & Sudhoff, S.D., (2002), [9]. 

 

 

El parámetro correspondiente a la velocidad arbitraria, puede tomar diferentes valores 

según las características que se deseen obtener del modelo matemático del motor de 

inducción. Los casos más comunes son tres [6, 9] y se presentan en la siguiente tabla: 

 

 

Tabla 1. Parámetros del motor AC. 

Velocidad de giro del 

sistema de referencia 
Descripción 

𝜔𝑟 
El sistema de coordenadas de referencia se encuentra fijo al 

rotor, por lo tanto gira a la velocidad de giro del rotor. 

0 
El sistema de coordenadas de referencia se encuentra fijo al 

estator, por lo tanto su velocidad de giro es cero. 

𝜔𝑒 
El sistema de coordenadas de referencia gira a l velocidad 

de sincronismo del motor. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Considerando que la velocidad de rotación del nuevo sistema de referencia coincide con 

una velocidad arbitraria 𝜔, las ecuaciones de las tensiones del motor de inducción son: 

 

𝑉𝑑𝑞0𝑠 = 𝑅𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠 + 𝜔𝜓𝑞𝑑0𝑠 +
𝑑𝜓𝑑𝑞0𝑠

𝑑𝑡
 (7) 

 

𝑉𝑑𝑞0𝑟
′ = 𝑅𝑟

′𝐼𝑑𝑞0𝑟
′ + (𝜔 − 𝜔𝑟)𝜓𝑞𝑑0𝑟

′ +
𝑑𝜓𝑑𝑞0𝑟

′

𝑑𝑡
 (8) 

 

Donde: 

 

𝑥𝑑𝑞0𝑠 = [𝑥𝑑𝑠 𝑥𝑞𝑠 𝑥0𝑠]𝑇 (9) 

 

𝑥𝑑𝑞0𝑟
′ = [𝑥𝑑𝑟

′ 𝑥𝑞𝑟
′ 𝑥0𝑟

′]𝑇 (10) 

 

𝜓𝑞𝑑0𝑠 = [−𝜓𝑞𝑠 𝜓𝑑𝑠 0]𝑇 (11) 

 

𝜓𝑞𝑑0𝑟
′ = [−𝜓𝑞𝑟

′ 𝜓𝑑𝑟
′ 0]

𝑇
 (12) 

 

𝑅𝑠 = [

𝑟𝑠 0 0
0 𝑟𝑠 0
0 0 𝑟𝑠

] (13) 

 

𝑅𝑟
′ = [

𝑟𝑟
′ 0 0

0 𝑟𝑟
′ 0

0 0 𝑟𝑟
′
] (14) 

 

Además: 

 

𝑥𝑑𝑞0𝑟
′ =

𝑁𝑠
𝑁𝑟
𝑥𝑑𝑞0𝑠 (15) 

 

𝑟𝑟
′ = (

𝑁𝑠
𝑁𝑟
)
2

𝑟𝑟 ,     𝐿𝑙𝑟
′ = (

𝑁𝑠
𝑁𝑟
)
2

𝐿𝑙𝑟 (16) 

 

Siendo 𝑁𝑠 el número de espiras del estator y 𝑁𝑟 el número de espiras del rotor. 

 

Extendiendo las ecuaciones (7) y (8) y omitiendo las componentes homopolares se 

tiene: 

 

𝑣𝑑𝑠 = 𝑟𝑠𝑖𝑑𝑠 − 𝜔𝜓𝑞𝑠 + 𝑝𝜓𝑑𝑠 (17) 

 

𝑣𝑞𝑠 = 𝑟𝑠𝑖𝑞𝑠 + 𝜔𝜓𝑑𝑠 + 𝑝𝜓𝑞𝑠 (18) 

 

𝑣𝑑𝑟
′ = 𝑟𝑟

′𝑖𝑑𝑟
′ − (𝜔 − 𝜔𝑟)𝜓𝑞𝑟

′ + 𝑝𝜓𝑑𝑟
′
 (19) 

 

𝑣𝑞𝑟
′ = 𝑟𝑟

′𝑖𝑞𝑟
′ + (𝜔 − 𝜔𝑟)𝜓𝑑𝑟

′ + 𝑝𝜓𝑞𝑟
′
 (20) 
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Además se tiene que: 

 

𝜓𝑑𝑠 = 𝐿𝑙𝑠𝑖𝑑𝑠 + 𝐿𝑚(𝑖𝑑𝑠 + 𝑖𝑑𝑟
′) (21) 

 

𝜓𝑞𝑠 = 𝐿𝑙𝑠𝑖𝑞𝑠 + 𝐿𝑚(𝑖𝑞𝑠 + 𝑖𝑞𝑟
′) (22) 

 

𝜓𝑑𝑟
′ = 𝐿𝑙𝑟

′𝑖𝑑𝑟
′ + 𝐿𝑚(𝑖𝑑𝑠 + 𝑖𝑑𝑟

′) (23) 

 

𝜓𝑞𝑟
′ = 𝐿𝑙𝑟

′𝑖𝑞𝑟
′ + 𝐿𝑚(𝑖𝑞𝑠 + 𝑖𝑞𝑟

′) (24) 

 

Para el caso de las inductancias se tienen las siguientes relaciones: 

 

𝐿𝑙𝑠 = 𝐿𝑠 − 𝐿𝑚 (25) 

 

𝐿𝑙𝑟
′ = 𝐿𝑟

′ − 𝐿𝑚 (26) 

 

Reemplazando (25) y (26) en (21) a (24): 

 

𝜓𝑑𝑠 = 𝐿𝑠𝑖𝑑𝑠 + 𝐿𝑚𝑖𝑑𝑟
′ (27) 

 

𝜓𝑞𝑠 = 𝐿𝑠𝑖𝑞𝑠 + 𝐿𝑚𝑖𝑞𝑟
′ (28) 

 

𝜓𝑑𝑟
′ = 𝐿𝑟

′𝑖𝑑𝑟
′ + 𝐿𝑚𝑖𝑑𝑠 (29) 

 

𝜓𝑞𝑟
′ = 𝐿𝑟

′𝑖𝑞𝑟
′ + 𝐿𝑚𝑖𝑞𝑠 (30) 

 

Y despejando de (21) a (24), se obtienen las ecuaciones de las corrientes: 

 

𝑖𝑑𝑠 =

𝜓𝑑𝑠 −
𝐿𝑚
𝐿𝑟
′𝜓𝑑𝑟

′

𝐿𝑠 −
𝐿𝑚

2

𝐿𝑟
′

 (31) 

 

𝑖𝑞𝑠 =

𝜓𝑞𝑠 −
𝐿𝑚
𝐿𝑟
′𝜓𝑞𝑟

′

𝐿𝑠 −
𝐿𝑚

2

𝐿𝑟
′

 (32) 

 

𝑖𝑑𝑟
′ =

𝜓𝑑𝑟
′ −

𝐿𝑚
𝐿𝑠
𝜓𝑑𝑠

𝐿𝑟
′ −

𝐿𝑚
2

𝐿𝑠

 (33) 

 

𝑖𝑞𝑟
′ =

𝜓𝑞𝑟
′ −

𝐿𝑚
𝐿𝑠
𝜓𝑞𝑠

𝐿𝑟
′ −

𝐿𝑚
2

𝐿𝑠

 (34) 
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Por último, reemplazando (31) y (32) en (17) a (20), se llega a: 

 
𝑑𝜓𝑑𝑠
𝑑𝑡

= 𝑣𝑑𝑠 −
𝑟𝑠
𝜎𝐿𝑠

𝜓𝑑𝑠 + 𝜔𝜓𝑞𝑠 +
1 − 𝜎

𝜎

𝑟𝑠
𝐿𝑚
𝜓𝑑𝑟

′
 (35) 

 
𝑑𝜓𝑞𝑠

𝑑𝑡
= 𝑣𝑞𝑠 −

𝑟𝑠
𝜎𝐿𝑠

𝜓𝑞𝑠 − 𝜔𝜓𝑑𝑠 +
1 − 𝜎

𝜎

𝑟𝑠
𝐿𝑚
𝜓𝑞𝑟

′
 (36) 

 

𝑑𝜓𝑑𝑟
′

𝑑𝑡
= 𝑣𝑑𝑟

′ −
𝑟𝑟
′

𝜎𝐿𝑟
′𝜓𝑑𝑟

′ + (𝜔 − 𝜔𝑟)𝜓𝑞𝑟
′ +

1 − 𝜎

𝜎

𝑟𝑟
′

𝐿𝑚
𝜓𝑑𝑠 (37) 

 

𝑑𝜓𝑞𝑟
′

𝑑𝑡
= 𝑣𝑞𝑟

′ −
𝑟𝑟
′

𝜎𝐿𝑟
′𝜓𝑞𝑟

′ − (𝜔 − 𝜔𝑟)𝜓𝑑𝑟
′ +

1 − 𝜎

𝜎

𝑟𝑟
′

𝐿𝑚
𝜓𝑞𝑠 (38) 

 

Que son las ecuaciones que determinan el comportamiento de los flujos magnéticos 

tanto del estator como del rotor, donde: 

 

𝜎 = 1 −
𝐿𝑚

2

𝐿𝑠𝐿𝑟
′ (39) 

 

La velocidad eléctrica del rotor 𝜔𝑟, está dada por: 

 
𝑑𝜔𝑟
𝑑𝑡

= −
𝐵

𝐽
𝜔𝑟 +

𝑃

2𝐽
(𝑇𝑒 − 𝑇𝑙𝑜𝑎𝑑) (40) 

 

Y la velocidad mecánica del rotor, por: 

 

𝜔𝑚𝑒𝑐 =
2

P
𝜔𝑟 (41) 

 

Finamente, el torque proporcionado 𝑇𝑒 está dado por: 

 

𝑇𝑒 =
3

2

𝑃

2
𝐿𝑚(𝑖𝑞𝑠𝑖𝑑𝑟

′ − 𝑖𝑑𝑠𝑖𝑞𝑟
′) (42) 

 

Que reemplazando las corrientes de (27) a (30), se llega a: 

 

𝑇𝑒 = (
3

2
) (
𝑃

2
) (
1 − 𝜎

𝜎
) (

1

𝐿𝑚
) (𝜓𝑑𝑟

′𝜓𝑞𝑠 − 𝜓𝑞𝑟
′𝜓𝑑𝑠) (43) 

 

Nomenclatura: 

 

 𝑉𝑑𝑞0𝑠: Vector de tensiones en el marco dq0 del estator. 

 𝑅𝑠: Matriz de resistencias del estator. 

 𝐼𝑑𝑞0𝑠: Vector de corrientes en el marco dq0 del estator. 

 𝜔: Velocidad arbitraria [rad/s]. 

 𝜓𝑑𝑞0𝑠: Vector de flujos de acoplamiento del estator. 

 𝑉𝑑𝑞0𝑟
′: Vector de tensiones en el marco dq0 del rotor referidas al estator. 
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 𝑅𝑟
′: Matriz de resistencias del rotor referidas al estator. 

 𝜔𝑟: Velocidad angular eléctrica del rotor [rad/s]. 

 𝜔𝑚𝑒𝑐: Velocidad angular mecánica del rotor [rad/s]. 

 𝜓𝑑𝑞0𝑟
′
: Vector de flujos de acoplamiento del rotor referidos al estator. 

 𝑖𝑑𝑠: Corriente en el estator en el eje d [A]. 

 𝑖𝑞𝑠: Corriente en el estator en el eje q [A]. 

 𝑖𝑑𝑟
′: Corriente en el rotor en el eje directo referida al estator [A]. 

 𝑖𝑞𝑟
′: Corriente en el rotor en el eje de cuadratura referida al estator [A]. 

 𝜓𝑑𝑠: Flujo magnético en el estator en el eje d [Wb]. 

 𝜓𝑞𝑟: Flujo magnético en el estator en el eje q [Wb]. 

 𝜓𝑑𝑟
′
: Flujo magnético en el rotor en el eje d referido al estator [Wb]. 

 𝜓𝑞𝑟
′
: Flujo magnético en el rotor en el eje q referido al estator [Wb]. 

 𝑣𝑑𝑠: Tensión en el estator en el eje d [V]. 

 𝑣𝑞𝑠: Tensión en el estator en el eje q [V]. 

 𝑣𝑑𝑟
′: Tensión en el rotor en el eje d referida al estator [V]. 

 𝑣𝑞𝑟
′: Tensión en el rotor en el eje q referida al estator [V]. 

 𝜎: Coeficiente de dispersión 

 𝑃: Número de polos. 

 𝐽: Momento de inercia del rotor [Kg.m^2]. 

 𝐵: Coeficiente de amortiguación del motor [Kg.m^2/s]. 

 𝑇𝑒: Torque electromotriz [Nm]. 

 𝑇𝑙𝑜𝑎𝑑: Torque de la carga [Nm]. 

 

  



 
 

 

 
  



 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Capítulo 2 
 

 

Control indirecto de campo orientado 

Indirect Field Oriented Control (IFOC) 
 

 

 

 

 

2.1. Introducción al control vectorial 

 

 

Actualmente se cuenta con diferentes metodologías para lograr el control de los motores 

de inducción, en la Figura 6 se muestra una clasificación general de los métodos de control 

disponibles.  

 

 
Figura 6. Clasificación general de los métodos de control de motores de inducción. 

Fuente: Arun, D., Chelliah, T.R., (2014), [12]. 
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Haciendo una comparación con el control de un motor de corriente continua, éste se 

logra controlar al tener la posibilidad de manipular independientemente el flujo magnético 

(a través de la corriente de campo) y el torque (a través de la corriente de armadura). Esto es 

posible debido al principio de funcionamiento y a las características de construcción de este 

tipo de motor, pero en el caso del motor de inducción no se tiene esta posibilidad ya que el 

flujo y el torque no pueden ser considerados como parámetros independientes, ya que se 

encuentran acoplados magnéticamente. 

 

La principal característica del control vectorial, o control de campo orientado (Field 

Oriented Control), es que permite lograr el desacoplamiento del flujo magnético y del torque 

producido por las corrientes aplicadas en el estator, controlando el motor de inducción como 

un motor de corriente continua [1, 2, 8, 13, 14, 15, 16]. 

 

El cálculo del flujo magnético del rotor y las transformaciones necesarias para realizar 

el control vectorial requieren de una alta capacidad de procesamiento, cuando F. Blaschke 

propuso esta metodología por primera vez a inicios de la década de 1970 [1, 4, 12, 16], solo 

se contaba con tecnología analógica que hacía imposible que pueda ser implementada. Con 

el paso del tiempo los avances en la electrónica de potencia, en las teorías de control y en 

los microprocesadores han hecho posible su implementación [1, 8, 17, 18]. Actualmente esta 

técnica se apoya en los procesadores digitales de señales (Digital Signal Processors) [4, 8, 

17, 18], que cuentan con la capacidad de procesamiento necesaria. 

 

Además de las antes mencionadas, el control vectorial o de campo orientado permite 

tener las siguientes ventajas [1, 19]: 

 

 Total disponibilidad del torque del motor a bajas velocidades. 

 Mejor comportamiento dinámico. 

 Mayor eficiencia en diferentes puntos de operación y en un mayor rango de 

velocidad. 

 Funcionamiento en cuatro cuadrantes (giro positivo – torque positivo, giro 

positivo – torque negativo, giro negativo – torque positivo, y giro negativo – 

torque negativo). 

 

En este capítulo tratará de los fundamentos del control vectorial y de los diferentes 

esquemas de implementación, profundizando en el control indirecto de campo orientado 

(Indirect Field Oriented Control), que es el que finalmente será implementado. 

 

 

2.2. Principios del control vectorial de motores AC 

 

 

En el control vectorial, el flujo magnético del rotor, representado como un vector, se 

alinea con el marco de referencia que se encuentra rotando a la velocidad de sincronismo del 

motor, esto con la finalidad de obtener la ortogonalidad entre los vectores de flujo y de 

corriente y así conseguir el máximo torque disponible, en la Figura 7 se muestran los ejes de 

coordenadas α y β que representan el marco de referencia estacionario, y los ejes de 

coordenadas d y q, que representan el marco de referencia rotativo. El ángulo θ es el formado 

por los ejes de coordenadas antes mencionados [12].  
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Figura 7. Ejes de coordenadas αβ y dq. 

Fuente: Arun, D., Chelliah, T.R., (2014), [12]. 

 

El principio señalado anteriormente es en el que basa el control vectorial y fue 

desarrollado en Alemania entre finales de la década de 1960 y principios de 1970 [1, 4, 12]. 

Se presentaron dos métodos, por un lado F. Blaschke utilizó sensores de efecto Hall para 

realizar la medición del flujo magnético del motor, obteniendo información necesaria para 

realizar el control como son la magnitud del flujo así como su orientación, este método es el 

denominado Direct Field Oriented Control (DFOC) o control directo de campo orientado. 

Por otro lado, K. Hasse se basa en el cálculo del deslizamiento de la máquina haciendo 

mediciones (por medio de sensores de posición o de velocidad) o estimaciones (en base al 

modelo matemático del motor) de la velocidad del rotor para lograr la orientación del campo, 

siendo este método denominado como Indirect Field Oriented Control (IFOC) o control 

indirecto de campo orientado. 

 

El objetivo del control FOC es lograr controlar separadamente el torque y el flujo 

producidos por el motor, en forma de vectores. Para lograr esto se hace una analogía con el 

funcionamiento del motor de corriente continua [1, 4, 20], en el que la fuerza del campo de 

excitación determina el valor del flujo y la corriente que circula por el estator determina el 

torque que es producido [2, 7, 14, 17, 20]. 

 

Para lograr el control individual del torque y del flujo, se necesitan de una serie de 

transformaciones (presentadas en el capítulo anterior) que permiten pasar de un sistema 

trifásico y dependiente del tiempo a un sistema bifásico (de coordenadas d y q) e 

independiente del tiempo. Entonces, debido a que el control vectorial se basa en 

proyecciones simples [4], la estructura del control maneja valores instantáneos de 

parámetros eléctricos, esto hace que el control sea preciso en cualquier estado de operación 

(dinámico o estático). 

 

En general, el control vectorial necesita de dos valores de entrada [14, 21]: La referencia 

de torque (que se encuentra alineado con la coordenada q) y la referencia de flujo (que se 

encuentra alineada con la coordenada d). Este trabajo se ha orientado al control de velocidad, 

por lo que los parámetros de referencia serán la velocidad y el flujo. 
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2.3. Algoritmo del control vectorial 

 

 

El control vectorial se basa en dos ideas fundamentales [1]. La primera es sobre la 

corriente que produce el flujo y el torque. El motor de inducción puede ser modelado más 

fácilmente (y controlado también más fácilmente) utilizando dos corrientes en cuadratura en 

lugar del típico modelo a base de corrientes trifásicas. Estas dos corrientes llamadas directa 

y de cuadratura serían las responsables de la generación del flujo y del torque, 

respectivamente, en el motor [21]. Por definición, la corriente en cuadratura se encuentra en 

fase con el flujo del estator, y la directa se encuentra en una dirección perpendicular a la 

anterior. Debido a que la alimentación del motor se da en el sistema trifásico, es necesario 

cambiar de este marco de referencia a otro bifásico. De aquí la segunda base del control 

vectorial. 

 

La segunda idea fundamental es respecto a los marcos de referencia. La idea de cambiar 

el marco de referencia es transformar una cantidad que se desarrolla en el tiempo de manera 

sinusoidal a un valor constante en otro marco de referencia que se encuentre rotando a la 

misma frecuencia que la señal inicial. Una vez que la cantidad sinusoidal se haya 

transformado a un valor constante a través de una adecuada selección del marco de 

referencia, es posible realizar el control de dicho valor utilizando los controladores PI 

tradicionales. 

 

Considerando las ideas anteriores, en la Figura 8 se muestra la estructura básica del 

control vectorial para motores de inducción. El procedimiento para llevarlo a cabo se logra 

desarrollando los siguientes pasos [8]: 

 

 Primero se realiza la medición de las corrientes (o tensiones) aplicadas al motor. 

 Se aplica la transformación de Clark para pasar al sistema bifásico αβ. 

 Una vez en el nuevo sistema de referencia, se calcula la magnitud y la dirección 

del vector de flujo. 

 Luego se aplica la transformación de Park a las corrientes medidas del estator. 

 En el nuevo sistema d-q se realiza el control del torque (correspondiente a la 

corriente en q) y del flujo (correspondiente a la corriente en d), separadamente. 

 Se calcula la tensión del estator en la forma de vector de espacio. 

 Para regresar al sistema bifásico αβ, se aplica la transformación inversa de Park. 

 Aplicando la teoría del SVPWM se genera la señal PWM que el inversor 

utilizará para generar la tensión trifásica que alimentará al motor. 

 

 

2.4. Métodos del control vectorial 

 

 

Dentro del control vectorial se pueden diferenciar dos métodos que se pueden lograr 

dependiendo de la forma en que se determine la orientación del flujo magnético del rotor: 

Directo e indirecto. En ambos métodos es necesario contar con un sensor de posición y de 

velocidad del rotor, pero es posible prescindir de él aplicando la técnica denominada 

sensorless. El control IFOC será detallado en el apartado 2.5. 
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Figura 8. Diagrama de bloques general para el control de campo orientado. 

Fuente: Akin, B., Bhardwaj, M., (2013), [25]. 

 

 

2.4.1. Control DFOC 

 

 

El control directo de campo orientado, como se mencionó anteriormente fue presentado 

por Blaschke. La metodología se basa esencialmente en realizar una medición directa del 

flujo magnético del rotor, esto se logra colocando sensores (Blaschke utilizó sensores de 

efecto Hall) en el entrehierro del motor [1, 4, 14, 19]. Cabe notar que la colocación de los 

sensores implica una modificación en el estator de la máquina, haciendo que los costos de 

implementación de este tipo de control aumenten, y más importante, al modificar su 

estructura se atenta contra la robustez de la máquina [9]. 

 

En la Figura 9 se muestra el diagrama de bloques del control directo de campo 

orientado. 

 

 
Figura 9. Esquema general del control DFOC. 

Fuente: Popescu, M., (2000), [1]. 
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2.4.2. Control IFOC 

 

 

El control indirecto de campo orientado fue desarrollado por Hasse. A comparación del 

DFOC, en el control IFOC no se requieren sensores o modificaciones en el motor, ya que el 

flujo del rotor es estimado en base al modelo matemático y también en base a las mediciones 

de las corrientes del motor [1, 4, 14, 19]. Industrialmente este es el método de control FOC 

preferido debido al menor costo que implica respecto al DFOC [15]. 

 

En la Figura 10 se muestra el diagrama de bloques del control indirecto de campo 

orientado. 

 

 
Figura 10. Esquema general del control IFOC. 

Fuente: Popescu, M., (2000), [1]. 

 

Esta es la metodología que se implementó, y se desarrolla a más detalle en el apartado 

2.6. 

 

 

2.4.3. Control vectorial sensorless 

 

 

El control vectorial sensorless se refiere a la ausencia de un sensor de posición o de 

velocidad en el eje del motor, las mediciones de las corrientes o las tensiones siguen siendo 

necesarias. Al eliminar el sensor mencionado, la posición o la velocidad del rotor se estima, 

al igual que en el caso anterior, en base al modelo matemático y a las corrientes y tensiones 

medidas.  

 

Si bien esta metodología presenta la ventaja de eliminar un sensor, y por tanto reducir 

los costos de implementación, tiene la desventaja de ser bastante sensible a los estimaciones 

realizadas, por lo que es necesario contar con una buena modelación del motor, así como 

también es necesario contar con sensores de corriente y de tensión lo más precisos posibles. 

También es posible mejorar la respuesta del controlador, seleccionando estructuras de 

control y técnicas de identificación de parámetros adecuadas [22]. 
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2.4.4. Control DTC 

 

 

El control DTC o Direct Torque Control, tal como su nombre hace referencia, es un 

método que busca controlar directamente el torque de la máquina. Los parámetros del control 

son dos: la velocidad y el torque [2, 13]. 

 

Esta metodología fue desarrollada por Blaschke y Depenbrock entre los años 1971 y 

1985 [1], y se basa en un esquema de conmutación que selecciona un vector de un conjunto 

de vectores de tensión según una tabla predeterminada [13]. 

 

En la Figura 11 se muestra el diagrama de bloques del control DTC. 

 

 
Figura 11. Estructura básica del control DTC. 

Fuente: Popescu, M., (2000), [1]. 

 

Se puede notar que en esta metodología no existe una realimentación directa de los 

parámetros de control [1], sino que tanto el torque como el flujo magnético son estimados a 

partir de las mediciones de corrientes y tensiones con que se alimenta el motor. También se 

puede prescindir o no de un sensor de velocidad, con lo que también se tendrían que realizar 

estimaciones de la velocidad del rotor. 

 

La principal ventaja que presenta el control DTC es que proporciona un buen 

comportamiento dinámico del torque [1, 2]. En contraste con lo anterior, una de las 

desventajas que presenta es que, como se mencionó anteriormente, se basa en un esquema 

de conmutación, es decir, el control opera cambiando entre una cantidad de valores fijos 

según los resultados del algoritmo de control. Otra desventaja es que el rizado que presenta 

el torque es alto, que puede ser un factor determinante en la selección de esta metodología 

según la aplicación en que se desee aplicar. 
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2.5. Control indirecto de campo orientado (IFOC) 

 

 

El esquema que se seguirá en este trabajo para realizar la implementación del control 

IFOC es el que se muestra en la Figura 12: 

 

 
Figura 12. Esquema de control IFOC. 

Fuente: STMicroelectronics, Inc, (2006), [19]. 

 

Como se puede ver en el esquema mostrado, el control que se implementará será un 

control de velocidad. Se fijará un valor de corriente 𝑖𝑑𝑠 y se variará la referencia de 

velocidad. El control es realizado mediante tres controladores PI (uno de velocidad y dos de 

corrientes). La salida del algoritmo de control son seis señales PWM que controlan la 

alimentación del motor a través de un inversor trifásico. Los lazos de control se cierran al 

realizar la lectura de la velocidad del rotor y de las corrientes de alimentación del motor. 

 

Para desarrollar las ecuaciones del control IFOC, es necesario reescribir las ecuaciones 

del motor de inducción. En estas nuevas expresiones se aplicarán las condiciones que 

requiere este método de control y así serán deducidas las ecuaciones que finalmente se 

implementarán. 

 

Para llegar a las ecuaciones que definen el control indirecto de campo orientado, es 

necesario que se cumplan las siguientes condiciones: 

 

 El sistema de coordenadas debe rotar a la misma velocidad y junto al campo del rotor, 

de tal manera que: 

 

𝜔 = 𝜔𝑚𝑟 (44) 

 

 El vector del flujo del rotor debe coincidir con la dirección del eje d, entonces: 

 

𝜓𝑟̅̅̅̅
′
= 𝜓𝑑𝑟

′      𝑦 (45) 

 

𝜓𝑞𝑟 = 0 (46) 
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Ahora, reescribiendo las ecuaciones (7) y (8) considerando un sistema de coordenadas 

de ejes real e imaginario: 

  

𝑉𝑑𝑞0𝑠 = 𝑅𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠 +
𝑑𝜓𝑑𝑞0𝑠

𝑑𝑡
+ 𝑗̂𝜔𝜓𝑞𝑑0𝑠 (47) 

 

0 = 𝑅𝑟
′𝐼𝑑𝑞0𝑟

′ +
𝑑𝜓𝑑𝑞0𝑟

′

𝑑𝑡
+ 𝑗̂(𝜔 − 𝜔𝑟)𝜓𝑞𝑑0𝑟

′
 (48) 

 

Además, escribiendo los flujos del rotor y estator en función de las inductancias, se 

tiene: 

 

𝜓𝑞𝑑0𝑠 = 𝐿𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠 + 𝐿𝑚𝐼𝑑𝑞0𝑟
′ (49) 

 

𝜓𝑞𝑑0𝑟
′ = 𝐿𝑚𝐼𝑑𝑞0𝑠 + 𝐿𝑟𝐼𝑑𝑞0𝑟

′ (50) 

 

De las ecuaciones (49) y (50) se llega a: 

 

𝐼𝑑𝑞0𝑠 =
1

𝜎𝐿𝑠
𝜓𝑞𝑑0𝑠 −

𝐿𝑚
𝜎𝐿𝑠𝐿𝑟

𝜓𝑞𝑑0𝑟
′
 (51) 

 

𝐼𝑑𝑞0𝑟
′ =

𝐿𝑚
𝜎𝐿𝑠𝐿𝑟

𝜓𝑞𝑑0𝑠 −
1

𝜎𝐿𝑟
𝜓𝑞𝑑0𝑟

′
 (52) 

 

Ahora, reordenando la ecuación (51) se tiene que: 

 

𝜓𝑞𝑑0𝑠 = 𝜎𝐿𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠 +
𝐿𝑚
𝐿𝑟
𝜓𝑞𝑑0𝑟

′
 (53) 

 

Y de la misma manera reordenando la ecuación (50) se tiene que: 

 

𝐼𝑑𝑞0𝑟
′ =

1

𝐿𝑟
𝜓𝑞𝑑0𝑟

′ −
𝐿𝑚
𝐿𝑟
𝐼𝑑𝑞0𝑠 (54) 

 

Reemplazando (53) en (47): 

 

𝑉𝑑𝑞0𝑠 = 𝑅𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠 + 𝜎𝐿𝑠
𝑑𝐼𝑑𝑞0𝑠

𝑑𝑡
+
𝐿𝑚
𝐿𝑟

𝑑𝜓𝑞𝑑0𝑟
′

𝑑𝑡
+ 𝑗̂𝜔𝜎𝐿𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠 + 𝑗̂𝜔

𝐿𝑚
𝐿𝑟
𝜓𝑞𝑑0𝑟

′
 (55) 

 

Y reemplazando (54) en (48): 

 

0 = 𝑅𝑟 (−
𝐿𝑚
𝐿𝑟
) 𝐼𝑑𝑞0𝑠 +

𝑅𝑟
𝐿𝑟
𝜓𝑞𝑑0𝑟

′ +
𝑑𝜓𝑞𝑑0𝑟

′

𝑑𝑡
+ 𝑗̂(𝜔 − 𝜔𝑟)𝜓𝑞𝑑0𝑟

′
 (56) 

 

Las ecuaciones (55) y (56) representan al motor de inducción, y están escritas de tal 

manera que faciliten ver y aplicar las consideraciones necesarias para el control IFOC. 
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Ahora, debido a que el vector del flujo del rotor solo es definido por la componente en 

el eje d, se puede decir que: 

 

𝜓𝑟̅̅̅̅
′
= 𝜓𝑑𝑟

′ = 𝐿𝑚𝑖mr (57) 

 

Y despejando 𝑖mr: 
 

𝑖mr =
1

𝐿𝑚
𝜓𝑑𝑟
′  (58) 

 

Finalmente, reemplazando (57) en (55): 

 

𝑉𝑑𝑞0𝑠 = 𝑅𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠 +
𝐿𝑚
𝐿𝑟

𝑑

𝑑𝑡
(𝐿𝑚𝑖mr) + 𝜎𝐿𝑠

𝑑𝐼𝑑𝑞0𝑠

𝑑𝑡
+ 𝑗̂𝜔𝑚𝑟

𝐿𝑚
𝐿𝑟
(𝐿𝑚𝑖mr) + 𝑗̂𝜔𝑚𝑟𝜎𝐿𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠 

 

(𝑉𝑑𝑞0𝑠 = 𝑅𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠 +
𝐿𝑚
𝐿𝑟

𝑑

𝑑𝑡
(𝐿𝑚𝑖mr) + 𝜎𝐿𝑠

𝑑𝐼𝑑𝑞0𝑠
𝑑𝑡

+ 𝑗̂𝜔𝑚𝑟
𝐿𝑚
𝐿𝑟
(𝐿𝑚𝑖mr) + 𝑗̂𝜔𝑚𝑟𝜎𝐿𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠)

1

𝑅𝑠
 

 

Operando, agrupando términos y definiendo la constante de tiempo del estator como: 

 
𝐿𝑠
𝑟𝑠
= 𝑇𝑠 (59) 

 

Se llega a: 

 

𝐼𝑑𝑞0𝑠 + 𝜎𝑇𝑠
𝑑𝐼𝑑𝑞0𝑠
𝑑𝑡

=
𝑉𝑑𝑞0𝑠
𝑟𝑠

− 𝑗̂𝜔𝑚𝑟𝜎𝑇𝑠𝐼𝑑𝑞0𝑠 − (1 − 𝜎)𝑇𝑠
𝑑𝑖𝑚𝑟
𝑑𝑡

− 𝑗̂𝜔𝑚𝑟𝑇𝑠(1 − 𝜎)𝑖𝑚𝑟 (60) 

 

De la misma manera reemplazando (57) en (53): 

 

0 = 𝑅𝑟 (−
𝐿𝑚
𝐿𝑟
) 𝐼𝑑𝑞0𝑠 +

𝑅𝑟
𝐿𝑟
(𝐿𝑚𝑖mr) +

𝑑

𝑑𝑡
(𝐿𝑚𝑖mr) + 𝑗̂(𝜔𝑚𝑟 − 𝜔𝑟)(𝐿𝑚𝑖mr) 

 

Operando, agrupando términos y definiendo la constante de tiempo del rotor como: 

 
𝐿𝑟
𝑟𝑟
= 𝑇𝑟 (61) 

 

Se llega a: 

 

𝐼𝑑𝑞0𝑠 − 𝑗̂(𝜔𝑚𝑟 − 𝜔𝑟)𝑇𝑟𝑖mr = 𝑖mr + 𝑇𝑟
𝑑𝑖𝑚𝑟
𝑑𝑡

 (62) 

 

Descomponiendo las ecuaciones (60) y (62): 

 

𝑖𝑑𝑠 + 𝜎𝑇𝑠𝑝𝑖𝑑𝑠 =
𝑣𝑑𝑠
𝑟𝑠
+ 𝜔𝑚𝑟𝜎𝑇𝑠𝑖𝑞𝑠 − (1 − 𝜎)𝑇𝑠𝑝𝑖𝑚𝑟 (63) 
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𝑖𝑞𝑠 + 𝜎𝑇𝑠𝑝𝑖𝑞𝑠 =
𝑣𝑞𝑠

𝑟𝑠
− 𝜔𝑚𝑟𝜎𝑇𝑠𝑖𝑑𝑠 − (1 − 𝜎)𝜔𝑚𝑟𝑇𝑠𝑖𝑚𝑟 (64) 

 

𝑖𝑑𝑠 = 𝑖𝑚𝑟 + 𝑇𝑟𝑝𝑖𝑚𝑟 (65) 

 

𝑖𝑞𝑠 − (𝜔𝑚𝑟 −𝜔𝑟)𝑇𝑟𝑖mr = 0 (66) 

 

Además, teniendo en cuenta las ecuaciones (44), (45) y (46), se pueden escribir las 

ecuaciones de torque, velocidad angular y flujo en el rotor de la siguiente manera: 

 

𝑇𝑒 =
3

2

𝑃

2

𝐿𝑚

𝐿𝑟
′ (𝜓𝑑𝑟

′𝑖𝑞𝑠) (67) 

 

(𝜔𝑚𝑟 − 𝜔𝑟) = 𝑟𝑟
′
𝐿𝑚
𝐿𝑟
′

𝑖𝑞𝑠

𝜓𝑑𝑟
′ (68) 

 

𝜓𝑑𝑟
′ =

𝑟𝑟
′𝐿𝑚

𝑟𝑟′ + 𝐿𝑟
′𝑝
𝑖𝑑𝑠 (69) 

 

Como se puede observar en las ecuaciones (67), (68), y (69), el torque del motor está 

en función de la corriente 𝑖𝑞𝑠, al igual que la velocidad; mientras que el flujo del rotor solo 

depende de la corriente 𝑖𝑑𝑠. 
 

Las ecuaciones (63) a (66) definen otra manera de describir un motor de inducción, este 

nuevo conjunto de fórmulas determinan el modelo denominado de campo orientado, y es el 

que se utilizará para implementar el control IFOC. 

 

Reemplazando (58) en (63) y (64), y reordenando se tiene: 

 

𝑖𝑑𝑠(𝑟𝑠 + 𝜎𝐿𝑠𝑝) = 𝑣𝑑𝑠 + 𝜔𝑚𝑟𝜎𝐿𝑠𝑖𝑞𝑠 − (1 − 𝜎)
𝐿𝑠
𝐿𝑚
𝑝𝜓𝑑𝑟

′

⏟                  
 (70) 

 

𝑖𝑞𝑠(𝑟𝑠 + 𝜎𝐿𝑠𝑝) = 𝑣𝑞𝑠 − 𝜔𝑚𝑟𝜎𝐿𝑠𝑖𝑑𝑠 − (1 − 𝜎)𝜔𝑚𝑟
𝐿𝑠
𝐿𝑚
𝜓𝑑𝑟
′

⏟                    
 (71) 

 

Los términos subrayados, al no estar en el eje ds y qs, respectivamente, pueden ser 

considerados como disturbios en su respectiva ecuación. Serán denominadas como variables 

de acoplamiento: 

 

𝑣𝑑𝑠_𝑎𝑐𝑜𝑝 = 𝜔𝑚𝑟𝜎𝐿𝑠𝑖𝑞𝑠 − (1 − 𝜎)
𝐿𝑠
𝐿𝑚
𝑝𝜓𝑑𝑟

′  (72) 

 

𝑣𝑞𝑠_𝑎𝑐𝑜𝑝 = −𝜔𝑚𝑟𝜎𝐿𝑠𝑖𝑑𝑠 − (1 − 𝜎)𝜔𝑚𝑟
𝐿𝑠
𝐿𝑚
𝜓𝑑𝑟
′  (73) 

 

  



26 
 

Entonces las ecuaciones (70) y (71) toman la siguiente forma en Laplace: 

 
𝑖𝑑𝑠
𝑣𝑑𝑠

=
1

𝑟𝑠 + 𝜎𝐿𝑠𝑠
+ (𝑣𝑑𝑠_𝑎𝑐𝑜𝑝) (74) 

 
𝑖𝑞𝑠

𝑣𝑞𝑠
=

1

𝑟𝑠 + 𝜎𝐿𝑠𝑠
+ (𝑣𝑞𝑠_𝑎𝑐𝑜𝑝) (75) 

 

En este modelo de campo orientado es necesario conocer la ubicación (el ángulo) del 

flujo del rotor, que se determinará integrando la velocidad 𝜔𝑚𝑟. Entonces, de la ecuación 

(66) y considerando (58): 

 

𝜔𝑚𝑟 − 𝜔𝑟 =
𝑖𝑞𝑠

𝑇𝑟𝑖mr
=
𝑖𝑞𝑠𝐿𝑚

𝑇𝑟𝜓𝑑𝑟
′  (76) 

 

Definiendo 𝜔𝑠𝑙 como el deslizamiento relativo entre la velocidad angular del flujo del 

rotor y la velocidad angular eléctrica del rotor: 

 

𝜔𝑠𝑙 = 𝜔𝑚𝑟 − 𝜔𝑟 =
𝑖𝑞𝑠𝐿𝑚

𝑇𝑟𝜓𝑑𝑟
′  (77) 

 

Entonces: 

 

𝜔𝑚𝑟 = 𝜔𝑠𝑙 + 𝜔𝑟 =
𝑖𝑞𝑠𝐿𝑚

𝑇𝑟𝜓𝑑𝑟
′ + 𝜔𝑟 (78) 

 

Por último, para calcular 𝜓𝑑𝑟
′ , de (65) y (58): 

 

𝜓𝑑𝑟
′ = ∫(𝑖𝑑𝑠 − 𝑖𝑚𝑟)

1

𝑇𝑟
𝐿𝑚 (79) 

 

Con las ecuaciones presentadas en este apartado se realiza el modelo del motor de 

inducción en campo orientado, y también se desarrolla el control IFOC. Las simulaciones 

correspondientes se presentan en el siguiente capítulo. 

 

 

2.6. Space Vector Pulse Width Modulation (SVPWM) 

 

 

En el esquema del control IFOC presentado en la Figura 12 se puede observar un bloque 

denominado SVPWM, la función de este bloque es determinar, en base a los niveles de 

tensión de referencia, una serie de pulsos con frecuencia variable (PWM), que serán las 

señales de comando para los transistores IGBT presentes en el inversor que se utilizará para 

alimentar al motor de inducción [5, 8]. 

 

Para explicar el principio de la modulación SVPWM es necesario hacer una breve 

descripción del inversor de dos niveles alimentado por tensión (Voltage Source Inverter o 

VSI por sus siglas en inglés), mostrado en la Figura 13. 
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Figura 13. Inversor de dos niveles alimentados por tensión. 

Fuente: Freescale Semiconductor, Inc, (2015), [23]. 

 

El inversor mostrado tiene una topología tipo puente con tres ramas (correspondientes 

a las fases), y cada rama está compuesta por dos interruptores de potencia y dos diodos anti 

retorno, esto asegura que el flujo de potencia vaya en un solo sentido: De la fuente hacia la 

carga, y no de manera inversa. 

 

La denominación de cada interruptor será como se muestra en la figura anterior, donde 

la primera rama tiene dos interruptores denominados SAt (interruptor superior) y SAb 

(interruptor inferior), esta denominación se repite para las ramas restantes. Además, se 

designará con un “1” cuando un interruptor superior se encuentre activo, y con un “0” cuando 

un interruptor inferior se encuentre activo. 

 

Al utilizar un inversor de dos niveles (como el mostrado en la Figura 13), se pueden 

obtener ocho diferentes estados de conmutación de sus interruptores, que se obtiene al 

relacionar los niveles y la cantidad de ramas que posee, de tal manera que: 

 

𝐶𝑎𝑛𝑡𝑖𝑑𝑎𝑑 𝑑𝑒 𝑒𝑠𝑡𝑎𝑑𝑜𝑠 𝑑𝑒 𝑐𝑜𝑛𝑚𝑢𝑡𝑎𝑐𝑖ó𝑛 =  23 (80) 

 

Antes de iniciar con el análisis, es necesario tener en cuenta las siguientes 

consideraciones: 

 

 El análisis se realizará para los interruptores superiores en cada brazo, ya que los 

interruptores inferiores son el complemento de los primeros. 

 

 Para cada estado de conmutación se realizará un análisis de circuito equivalente para 

determinar las tensiones correspondientes a cada fase. 
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Los ocho posibles estados de conmutación se pueden visualizar en la Figura 14. Se 

puede ver que dos estados no producen ninguna tensión, que serían los estados “000” y “111” 

(o “SV0” y “SV7” según la figura), que son denominados “estados nulos”, mientras que el 

resto de estados son denominados “estados activos” [19, 24, 25]. 

 

 
Figura 14. Estados de conmutación de un inversor. 

Fuente: Murphy, J.M.D., Turnbull, F.G., (1988), [26].   

 

Para cada estado de conmutación es necesario, como se mencionó anteriormente, 

realizar un análisis de los circuitos equivalentes para determinar las tensiones de línea y fase. 

 

Para las tensiones de línea: 

 

Empezando por el estado “100” se tiene: 

 

 
Figura 15. Circuitos equivalentes del estado de conmutación “100”. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Se deduce que: 

 

𝑢𝐴𝐵 = 𝑢𝐷𝐶 (81) 

 

𝑢𝐵𝐶 = 0 (82) 

 

𝑢𝐶𝐴 = −𝑢𝐷𝐶 (83) 
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Ahora, para el estado “110” se tiene: 

 

 
Figura 16. Circuitos equivalentes del estado de conmutación “110”. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

De igual manera que en el caso anterior, se deduce que: 

 

𝑢𝐴𝐵 = 0 (84) 

 

𝑢𝐵𝐶 = 𝑢𝐷𝐶 (85) 

 

𝑢𝐶𝐴 = −𝑢𝐷𝐶 (86) 

 

Las tensiones de línea del resto de los estados de conmutación se pueden hallar 

fácilmente siguiendo el mismo procedimiento. Los resultados se presentan en la Tabla 2. 

 

Para las tensiones de fase: 

 

Empezando igualmente por el estado “100” se tiene: 

 

 
Figura 17. Circuitos equivalentes del estado de conmutación “100”. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Calculando la corriente que circula por el circuito, se pueden determinar las tensiones 

de cada fase: 

 

𝑢𝐴 =
2𝑢𝐷𝐶
3

 (87) 

 

𝑢𝐵 = 𝑢𝐶 = −
𝑢𝐷𝐶
3

 (88) 
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Ahora, para el estado “110” se tiene: 

 

 
Figura 18. Circuitos equivalentes del estado de conmutación “110”. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

De igual manera que en el caso anterior, se calcula la corriente y se determinan las 

tensiones en cada fase: 

 

𝑢𝐴 = 𝑢𝐵 =
𝑢𝐷𝐶
3

 (89) 

 

𝑢𝐶 = −
2𝑢𝐷𝐶
3

 (90) 

 

Las tensiones de fase del resto de los estados de conmutación se pueden calcular 

fácilmente siguiendo el mismo procedimiento. Los resultados se presentan a continuación. 

 

Tabla 2. Tensiones de línea y de fase de los diferentes estados de conmutación. 

SA SB SC Vector uAB uBC uCA uA uB uC 

0 0 0 V000 0 0 0 0 0 0 

1 0 0 V0 𝑢𝐷𝐶 0 −𝑢𝐷𝐶 
2𝑢𝐷𝐶
3

 −
𝑢𝐷𝐶
3

 −
𝑢𝐷𝐶
3

 

1 1 0 V60 0 𝑢𝐷𝐶 −𝑢𝐷𝐶 
𝑢𝐷𝐶
3

 
𝑢𝐷𝐶
3

 −
2𝑢𝐷𝐶
3

 

0 1 0 V120 −𝑢𝐷𝐶 𝑢𝐷𝐶 0 −
𝑢𝐷𝐶
3

 
2𝑢𝐷𝐶
3

 −
𝑢𝐷𝐶
3

 

0 1 1 V180 −𝑢𝐷𝐶 0 𝑢𝐷𝐶 −
2𝑢𝐷𝐶
3

 
𝑢𝐷𝐶
3

 
𝑢𝐷𝐶
3

 

0 0 1 V240 0 −𝑢𝐷𝐶 𝑢𝐷𝐶 −
𝑢𝐷𝐶
3

 −
𝑢𝐷𝐶
3

 
2𝑢𝐷𝐶
3

 

1 0 1 V300 𝑢𝐷𝐶 −𝑢𝐷𝐶 0 
𝑢𝐷𝐶
3

 −
2𝑢𝐷𝐶
3

 
𝑢𝐷𝐶
3

 

1 1 1 V111 0 0 0 0 0 0 

Fuente: Elaboración propia 

 

Como se puede ver en la Tabla 2, se obtienen ocho vectores para cada posible estado de 

conmutación del inversor, de los cuales dos son vectores nulos (V000 y V111) y seis son 

vectores activos (V0, V60, V120, V180, V240 y V300). Estos vectores se pueden ver en la Figura 

19, y definen seis zonas separadas por 60 grados, formando un hexágono [4, 5, 19, 25, 27].  
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Figura 19. Vectores básicos de un inversor de dos niveles.  

Fuente: Freescale Semiconductor, Inc, (2015), [23]. 

 

El principio de la modulación por SVPWM consiste en aplicar adecuadamente los 

estados de conmutación por un determinado tiempo, de manera que se pueda generar un 

vector de tensión idéntico al vector de referencia brindado por el algoritmo de control [26, 

27, 23]. 

 

Recordando la transformación de Clark: 

 

[
𝑢𝛼
𝑢𝛽
] =

2

3
[
 
 
 1 −

1

2
−
1

2

0
√3

2
−
√3

2 ]
 
 
 

[

𝑢𝐴
𝑢𝐵
𝑢𝐶
] (91) 

 

Y aplicándola a las tensiones de fase se llega a: 

 

Tabla 3. Tensiones de fase en coordenadas αβ. 

SA SB SC Vector uα uβ 

0 0 0 V000 0 0 

1 0 0 V0 
2𝑢𝐷𝐶
3

 0 

1 1 0 V60 
𝑢𝐷𝐶
3

 
𝑢𝐷𝐶

√3
 

0 1 0 V120 −
𝑢𝐷𝐶
3

 
𝑢𝐷𝐶

√3
 

0 1 1 V180 −
2𝑢𝐷𝐶
3

 0 

0 0 1 V240 −
𝑢𝐷𝐶
3

 −
𝑢𝐷𝐶

√3
 

1 0 1 V300 
𝑢𝐷𝐶
3

 −
𝑢𝐷𝐶

√3
 

1 1 1 V111 0 0 

Fuente: Elaboración propia 
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Como se mencionó anteriormente, es necesario generar el vector de referencia a partir 

de los vectores básicos de los estados de conmutación, para realizar esto se realizará el 

análisis de los vectores involucrados en cada sector para determinar los tiempos en que deben 

ser aplicados. 

 

El vector de referencia es conocido y llega a la modulación SVPWM descompuesto en 

sus componentes α y β, además también es conocida la magnitud y dirección de los vectores 

activos que pertenecen a cada sección. 

 

Se iniciará el análisis asumiendo que el vector de referencia se encuentra en el sector 1. 

Como se puede ver en la Figura 20, este sector está delimitado por los vectores básicos V0 y 

V60, por lo tanto las componentes del vector de referencia US deberán ser descompuestas en 

las componentes V0 y V60 con la finalidad de determinar los duty cycle de estos vectores y 

así obtener el vector de referencia a partir de los vectores básicos involucrados. 

 

 
Figura 20. Proyección del vector de referencia en el sector 1.  

Fuente: Freescale Semiconductor, Inc, (2015), [23]. 
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Haciendo un acercamiento en la zona del sector involucrado: 

 

 
Figura 21. Detalle de la proyección del vector de referencia en el sector 1.  

Fuente: Freescale Semiconductor, Inc, (2015), [23]. 

 

Las ecuaciones necesarias para determinar los duty cycles de los vectores V0 y V60 son 

las siguientes: 

 

𝑇 = 𝑇0 + 𝑇60 + 𝑇𝑛𝑢𝑙𝑜 (92) 

 

𝑢𝑆 =
𝑇0
𝑇
𝑉0 +

𝑇60
𝑇
𝑉60 (93) 

 

Donde 
𝑇0
𝑇⁄   y 

𝑇60
𝑇⁄  son los duty cycles de los vectores básicos de los vectores 

involucrados. 𝑇 es el periodo de tiempo en el que los tiempos 𝑇0 y 𝑇60 deben ser aplicados, 

además 𝑇𝑛𝑢𝑙𝑜 es el tiempo en el que se aplicará un vector nulo. 

 

Los duty cycles mencionados anteriormente pueden ser calculados utilizando las 

componentes α y β del vector de referencia: 

 

𝑢𝛽 =
𝑇60
𝑇
|𝑉60| cos 30° (94) 

 

𝑢𝛼 =
𝑇0
𝑇
|𝑉0| +

𝑢𝛽

tan 60°
 (95) 

 

Vale la pena recalcar que los ángulos de 30° y 60° corresponden a la disposición 

geométrica del hexágono, por lo que serán constantes. 
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Teniendo en cuenta que la norma de todos los vectores básicos es 2 3⁄ 𝑉𝐷𝐶 (ver Tabla 

3), se puede deducir de la ecuación (94) que: 

 

𝑢𝛽 =
𝑇60
𝑇
(
2

3
𝑉𝐷𝐶)(

√3

2
) 

 

𝑇60
𝑇
= 𝑢𝛽 (

√3

𝑉𝐷𝐶
) (96) 

 

Y de la ecuación (95): 

 

𝑢𝛼 =
𝑇0
𝑇
(
2

3
𝑉𝐷𝐶) +

𝑢𝛽

√3
→
𝑇0
𝑇
= (𝑢𝛼 −

𝑢𝛽

√3
)
3

2𝑉𝐷𝐶
= (√3𝑢𝛼 − 𝑢𝛽) (

3

2√3
) (

1

𝑉𝐷𝐶
) 

 

𝑇0
𝑇
= −

1

2
(𝑢𝛽 − √3𝑢𝛼) (

√3

𝑉𝐷𝐶
) (97) 

 

Para el caso del sector 2, los vectores básicos que lo delimitan son el V60 y V120. De la 

misma forma que en el caso anterior, es necesario calcular los duty cycles correspondientes 

a estos vectores para generar otro idéntico al vector de referencia. En la Figura 22 se muestra 

la proyección del vector de referencia en el sector 2. 

 

 
Figura 22. Proyección del vector de referencia en el sector 2.  

Fuente: Freescale Semiconductor, Inc, (2015), [23]. 
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Haciendo nuevamente un acercamiento en la zona del sector involucrado: 

 

 
Figura 23. Detalle de la proyección del vector de referencia en el sector 2.  

Fuente: Freescale Semiconductor, Inc, (2015), [23]. 

 

De igual manera que en el caso anterior, las ecuaciones necesarias para determinar los 

duty cycles de los vectores V60 y V120 son las siguientes: 

 

𝑇 = 𝑇60 + 𝑇120 + 𝑇𝑛𝑢𝑙𝑜 (98) 

 

𝑢𝑆 =
𝑇60
𝑇
𝑉60 +

𝑇120
𝑇
𝑉120 (99) 

 

En la Figura 23 se puede observar el triángulo OXY, que se ha asignado de tal manera 

que sea isósceles, tiene dos lados iguales A y dos ángulos iguales de 30°, de tal manera que 

aplicando la ley de senos se determina A: 

 
sin 30°

𝐴
=
sin 120°

𝑢𝛽
 

 

𝐴 =
1

√3
𝑢𝛽 (100) 

 

Para determinar B, se observa que el triángulo WYZ siempre será equilátero, ya que 

está conformado por lados paralelos a los vectores básicos y 𝑢𝛼 siempre será horizontal, 

entonces: 

 

𝐵 = 𝑢𝛼 (101) 

 



36 
 

Considerando las ecuaciones (100) y (101), y también las magnitudes A y B del gráfico, 

se pueden determinar los duty cycles 
𝑇60

𝑇⁄   y 
𝑇120

𝑇⁄ : 

 
𝑇60
𝑇
|𝑉60| = 𝐴 + 𝐵 →

𝑇60
𝑇
(
2

3
𝑉𝐷𝐶) =

1

√3
𝑢𝛽 + 𝑢𝛼  

 

𝑇60
𝑇
=
1

2
(𝑢𝛽 + √3𝑢𝛼) (

√3

𝑉𝐷𝐶
) (102) 

 
𝑇120
𝑇
|𝑉120| = 𝐴 − 𝐵 →

𝑇120
𝑇
(
2

3
𝑉𝐷𝐶) =

1

√3
𝑢𝛽 − 𝑢𝛼 

 

𝑇120
𝑇
=
1

2
(𝑢𝛽 − √3𝑢𝛼) (

√3

𝑉𝐷𝐶
) (103) 

 

En los sectores restantes el análisis de los duty cycle de cada vector básico es similar, 

de tal manera que se pueden definir cinco variables auxiliares para poder relacionar los duty 

cycle a cada vector básico y a cada sector correspondiente. 

 

Las cinco variables se dividirán en dos grupos: Tres variables (X, Y y Z) corresponderán 

a los duty cycle, y otras dos variables (T1 y T2) corresponderán a los duty cycles 

correspondientes a los vectores que definen cada sector. 

 

𝑋 = 𝑢𝛽 (
√3

𝑉𝐷𝐶
) (104) 

 

𝑌 =
1

2
(𝑢𝛽 + √3𝑢𝛼) (

√3

𝑉𝐷𝐶
) (105) 

 

𝑍 =
1

2
(𝑢𝛽 − √3𝑢𝛼) (

√3

𝑉𝐷𝐶
) (106) 

 

Y los duty cycles correspondientes a cada vector básico en el sector indicado se 

muestran a continuación: 

 

Tabla 4. Duty cycles de cada vector por sectores. 

Sector I II III IV V VI 

Vectores V0 - V60 V60 - V120 V120 - V180 V180 – V240 V240 – V300 V300 – V0 

T1 -Z Z X -X -Y Y 

T2 X Y -Y Z -Z -X 

Fuente: Elaboración propia. 

 

De la tabla anterior se puede deducir que es necesario conocer el sector donde se 

encuentra el vector de referencia para poder asignar el duty cycle correspondiente a los 

vectores básicos involucrados. 
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Para conocer el sector en el que se encuentra el vector de referencia, se inicia el análisis 

haciendo una transformación inversa de Clark modificada, de tal manera que: 

  

[

𝑢𝑎𝑢𝑥1
𝑢𝑎𝑢𝑥2
𝑢𝑎𝑢𝑥3

] =

[
 
 
 
 
0 1

√3

2
−
1

2

−
√3

2
−
1

2]
 
 
 
 

[
𝑢𝛼
𝑢𝛽
] (107) 

 

Ahora, representando las componentes α y β del vector de referencia, se tiene: 

 

 
Figura 24. Componentes α y β del vector de referencia.  

Fuente: Elaboración propia. 

 

Aplicando la transformación (97): 

 

 
Figura 25. Componentes uaux1, uaux2 y uaux3.  

Fuente: Elaboración propia. 

 

En las Figuras 24 y 25, las divisiones en el eje x indican los sectores (del I al VI) que se 

generan a partir de los vectores básicos, y a partir de la Figura 25 se pueden establecer 

criterios para la selección del sector en base a los valores de uaux1, uaux2 y uaux3, estos criterios 

se muestran en la Tabla 5. 
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Tabla 5. Criterios para la selección del sector. 

Sector I II III IV V VI 

uaux1 > 0 > 0 > 0 ≤ 0 ≤ 0 ≤ 0 

uaux2 > 0 ≤ 0 ≤ 0 ≤ 0 > 0 > 0 

uaux3 ≤ 0 ≤ 0 > 0 > 0 > 0 ≤ 0 

Fuente: Elaboración propia. 

 

También es necesario calcular el duty cycle correspondiente a cada fase del sistema 

trifásico, base a las siguientes ecuaciones: 

 

𝑇𝐴 =
𝑇 − 𝑇1 − 𝑇2

2
 (108) 

 

𝑇𝐵 = 𝑇𝐴 + 𝑇1 (109) 

 

𝑇𝐶 = 𝑇𝐵 + 𝑇2 (110) 

  

Finalmente, se deben asignar adecuadamente los duty cycles calculados anteriormente 

a cada fase del motor, esto se muestra en la Tabla 6. 

 

Tabla 6. Asignación de los duty cycles a cada fase del motor. 

Sector I II III IV V VI 

PWM A 𝑇𝐶 𝑇𝐵 𝑇𝐴 𝑇𝐴 𝑇𝐵 𝑇𝐶 

PWM B 𝑇𝐵 𝑇𝐶 𝑇𝐶 𝑇𝐵 𝑇𝐴 𝑇𝐴 

PWM C 𝑇𝐴 𝑇𝐴 𝑇𝐵 𝑇𝐶 𝑇𝐶 𝑇𝐵 

Fuente: Elaboración propia. 

 

  



 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Capítulo 3 
 

 

Simulaciones del modelo matemático y control 
 

 

 

 

 

3.1. Introducción 

 

 

La etapa de simulación es necesaria en cualquier proceso de implementación de nuevas 

o diferentes técnicas de control, esto es debido, entre otros motivos, al bajo riesgo que 

representa para el sistema real, ya que no se somete al sistema a los diferentes estados a los 

que puede ser sometido durante la sintonización del controlador y que pueden conducir a la 

falla de los elementos del sistema o al consumo innecesario de energía. 

 

En la actualidad se cuenta con diferentes herramientas que dan la posibilidad de realizar 

todas las simulaciones necesarias antes de afectar al sistema real. El software utilizado para 

realizar las simulaciones en este trabajo es MATLAB, todos los esquemas fueron realizados 

en Simulink. Esta herramienta es usada frecuentemente para la modelación de sistemas 

eléctricos, mecánicos, entre otros, por la simplicidad que ofrece al usuario para implementar 

diferentes diagramas que representen cualquier sistema. 

 

En este capítulo se presentan en primer lugar las simulaciones correspondientes al 

modelo del motor de inducción. Se muestran las simulaciones realizadas con dos grupos de 

parámetros, uno corresponde a la bibliografía consultada y se usa para verificar el modelo, 

y el otro corresponde a los parámetros del motor FESTO, que es el que se utilizó para la 

implementación del control. Todos los parámetros son considerados constantes durante 

todas las simulaciones. 

 

Luego se pasa a presentar las simulaciones correspondientes al control IFOC. Se hace 

una descripción de los bloques principales y se muestran las diferentes pruebas que se 

realizaron para verificar la respuesta del controlador que se implementará. 
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3.2. Simulación del modelo matemático 

 

 

3.2.1. Parámetros del motor 

 

 

Los parámetros físicos del motor que se utilizarán para llevar a cabo la simulación y 

verificación del modelo obtenido son tomados de [9] y se muestran a continuación: 

 

Tabla 7. Parámetros del motor AC. 

Variable Denominación Unidades Valor 

𝑉 Tensión de entrada [𝑉] 220 

𝑓 Frecuencia [𝐻𝑧] 60 

𝑃𝑜𝑡 Potencia [𝐻𝑃] 3 

𝑟𝑠 Resistencia del estator [Ω] 0.435 

𝐿𝑠 Inductancia del estator [𝐻] 0.0713 

𝑟𝑟
′ Resistencia del rotor referida al estator [Ω] 0.816 

𝐿𝑟
′ Inductancia del rotor referida al estator [𝐻] 0.0713 

𝐿𝑚 Inductancia de magnetización [𝐻] 0.0693 

𝑃 Número de polos -- 4 

𝐽 Momento de inercia del rotor [𝐾𝑔.𝑚2] 0.089 

𝐿𝑙𝑜𝑎𝑑 Carga [𝑁.𝑚] 0 

Fuente: Krause, C., Wasynczuk, O., Sudhoff, S., (2002), [9]. 

 

 

3.2.2. Simulación del modelo obtenido 

 

 

Para poder realizar la simulación en Simulink, es necesario llevar las ecuaciones (31) a 

(43) a la representación en bloques, a continuación se presentan los diagramas 

implementados: 

 

Ecuación (31): 

 

 
Figura 26. Diagrama de bloques – ecuación (31). 

Fuente: Elaboración propia. 
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Ecuación (32): 

 

 
Figura 27. Diagrama de bloques – ecuación (32). 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Ecuación (33): 

 

 
Figura 28. Diagrama de bloques – ecuación (33). 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Ecuación (34): 

 

 
Figura 29. Diagrama de bloques – ecuación (34). 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Ecuación (35): 

 

 
Figura 30. Diagrama de bloques – ecuación (35). 

Fuente: Elaboración propia. 
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Ecuación (36): 

 

 
Figura 31. Diagrama de bloques – ecuación (36). 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Ecuación (37): 

 

 
Figura 32. Diagrama de bloques – ecuación (37). 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Ecuación (38): 

 

 
Figura 33. Diagrama de bloques – ecuación (38). 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Ecuación (40): 

 

 
Figura 34. Diagrama de bloques – ecuación (40). 

Fuente: Elaboración propia. 
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Ecuación (43): 

 

 
Figura 35. Diagrama de bloques – ecuación (43). 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Acoplando adecuadamente todos los diagramas de bloques presentados anteriormente, 

se obtiene el diagrama de bloques para el modelo de un motor de inducción trifásico: 

 

 
Figura 36. Diagrama de bloques del modelo del motor de inducción trifásico. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Finalmente, para realizar la simulación se incluye una fuente de tensión al modelo 

obtenido. Para esta simulación se ha fijado el sistema de coordenadas al estator, de tal manera 

que 𝜔 = 0 y el sistema de coordenadas coincide con los ejes 𝛼𝛽0, entonces: 

 

 
Figura37. Diagrama de bloques para la simulación del modelo obtenido. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Como se puede observar en la Figura 36 y en la Figura 37, el modelo obtenido permite 

observar el comportamiento de las corrientes en el estator, las corrientes en el rotor, la 

velocidad de giro del rotor y el torque que proporciona la máquina. Para los dos primeros 

casos, dado que las respuestas se encuentran en el sistema 𝛼𝛽0, es necesario realizar la 

transformación inversa de Clark para obtener los comportamientos en el sistema ABC. 

 

A continuación, se presentarán las respuestas las diferentes magnitudes mencionadas 

anteriormente: 

 

  
Figura 38. Respuesta de la velocidad angular mecánica del rotor. 

Fuente: Elaboración propia 
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Como se puede ver, en el caso de la velocidad de giro del rotor, el sistema se aproxima 

a un sistema de primer orden. Se comprueba la rápida respuesta del motor para llegar a la 

velocidad de giro nominal. 

 

 

  
Figura 39. Corrientes en el estator en el sistema ABC. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

En la Figura 39 se observa cómo se tienen corrientes altas al iniciar el funcionamiento, 

que es lo correcto ya que la máquina requiere de una intensidad de corriente mayor al 

arranque para proporcionar el torque necesario y vencer la inercia del eje del rotor. Una vez 

alcanzado el estado estacionario, las corrientes bajan a su valor nominal. 

 

  

 
Figura 40. Corrientes en el rotor en el sistema ABC. 

Fuente: Elaboración propia. 
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En el caso del rotor, en la Figura 40 se ve que las corrientes inducidas al momento de 

arranque son altas coincidiendo con las corrientes del estator, pero a medida que se llega al 

estado estacionario, estas disminuyen hasta hacerse prácticamente nulas. 

 

 

  
Figura 41. Respuesta del torque generado. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

Por último, para el caso del torque generado, al no haber simulado una carga, sus 

variaciones solo dependen del hecho de vencer la inercia del rotor, así, en el estado 

transitorio va desde un valor máximo de torque hasta llegar a ser prácticamente nulo en el 

estado estacionario.  

 

En la Figura 42, se muestran las respuestas de las variables antes señaladas (corrientes 

del estator, corrientes del rotor, velocidad y torque) que presenta [9]. Al compararlas con las 

respuestas del modelo que se obtuvo, se concluye que el modelo obtenido tiene una buena 

aproximación. 
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Figura 42. Respuestas de las variables del motor de inducción en [9]. 

Fuente: Krause, C., Wasynczuk, O., Sudhoff, S., (2002), [9]. 
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3.2.3. Parámetros del motor FESTO 

 

 

Los parámetros que se presentan en la Tabla 8 corresponden al motor trifásico AC de 

la marca FESTO. 

 

Tabla 8. Parámetros del motor AC FESTO. 

Variable Denominación Unidades Valor 

𝑉 Tensión de entrada [𝑉] 220 

𝑓 Frecuencia [𝐻𝑧] 60 

𝑃𝑜𝑡 Potencia [𝐾𝑊] 0.25 

𝑟𝑠 Resistencia del estator [Ω] 17.09 

𝐿𝑠 Inductancia del estator [𝐻] 0.4105 

𝑟𝑟
′ Resistencia del rotor referida al estator [Ω] 6.67 

𝐿𝑟
′ Inductancia del rotor referida al estator [𝐻] 0.4105 

𝐿𝑚 Inductancia de magnetización [𝐻] 0.3754 

𝑃 Número de polos -- 4 

𝐽 Momento de inercia del rotor [𝐾𝑔.𝑚2] 0.0045 

𝐿𝑙𝑜𝑎𝑑 Carga [𝑁.𝑚] 0 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

3.2.4. Simulación de motor FESTO 

 

 

El diagrama de bloques utilizado para esta simulación es el mismo al presentado en la 

Figura 37. Los resultados son los siguientes: 

 

 
Figura 43. Respuesta de la velocidad angular mecánica del motor FESTO. 

Fuente: Elaboración propia. 
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En el caso de las corrientes se tiene la siguiente respuesta: 

 

 

 
Figura 44. Corrientes simulación motor FESTO. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

Haciendo un acercamiento a la zona que representa el estado estacionario del motor, se 

tiene: 

 

 

 
Figura 45. Acercamiento a corrientes en estado estacionario. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

Se puede ver que las corrientes no superan los 1.5 A, valor que coincide con el que se 

muestra en la placa de datos del motor. 
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Finalmente, la curva del torque es la siguiente: 

 

 

 
Figura 46. Respuesta del torque generado – Motor FESTO. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

De la misma manera que en el caso del modelo del motor de [9], la Figura 46 muestra 

el comportamiento inicial del torque del motor FESTO, que al inicio presenta unas 

oscilaciones normales presentes durante el arranque para luego aproximarse a un torque de 

valor cercano a cero debido a la ausencia de carga. 

 

 

3.3. Simulación de modelo en campo orientado 

 

 

En el capítulo anterior se definieron las ecuaciones que representan al motor de 

inducción en campo orientado. Este modelo es el que se utilizó para realizar el control IFOC 

debido a que facilita el cálculo del flujo magnético y de su ángulo, que es necesario para 

realizar la transformación de Park (tanto la directa como la inversa) y también para calcular 

las componente de desacoplamiento que se mencionaron en el capítulo anterior. 

 

  

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5
-1

0

1

2

3

4

5

6

7

8

9

Tiempo [s]

T
o

rq
u

e
 [

N
m

]



51 
 

3.3.1. Modelo en campo orientado 

 

 

El diagrama de bloques para el modelo del motor de inducción en campo orientado es 

el siguiente: 

 

 

 
Figura 47. Diagrama de bloques de modelo en campo orientado. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

El cálculo del flujo y su ángulo se ha colocado en un bloque separado para facilitar 

luego la distribución de bloques en el diagrama de control.  

 

 

 
Figura 48. Bloque “Motor en campo orientado”. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

Como se puede ver en la Figura 47, el modelo se alimenta con tensiones en los ejes d y 

q, por lo tanto es necesario aplicar las transformaciones de Clark y de Park a una fuente de 

alimentación trifásica. 
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3.3.2. Simulaciones 

 

Las respuestas obtenidas con este modelo, manteniendo los parámetros del motor 

FESTO, se presentan en las siguientes figuras. 

 

En el caso de la velocidad del rotor, se puede observar que de la misma forma que en la 

Figura 43 la velocidad alcanza los 1800 RPM. 

 

 
Figura 49. Respuesta de velocidad en modelo de campo orientado. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Para el caso de las corrientes se obtuvo la siguiente respuesta: 

 

 
Figura 50. Respuesta de corrientes en modelo de campo orientado. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Haciendo un acercamiento a la zona de comportamiento estacionario se observa que no 

se alcanzan los 1.5 amperios, que coincide con lo que se mostró en la Figura 45. 
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Figura 51. Acercamiento a corrientes en estado estacionario de modelo en campo 

orientado. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

Y finalmente para el caso del torque se obtuvo: 

 

 

 
Figura 52. Respuesta de torque en campo orientado. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

Las Figuras 49 a 52 corresponden con las Figuras 43 a 46, el tiempo de duración del 

arranque es de 0.5 segundos en ambos grupos de figuras, la velocidad alcanzada es de 1800 

RPM y los niveles de las corrientes y del torque son bastante similares, por lo que se puede 

concluir que ambos modelos son equivalentes. 
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3.4. Simulación de control IFOC 

 

 

El diagrama de bloques que se implementó en Simulink para realizar la simulación del 

control IFOC se muestra en la Figura 53.  

 

 
Figura 53. Diagrama de bloques para simulación de control IFOC. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Este esquema es correspondiente con el presentado en la Figura 12. Se tienen dos 

controladores PI para las corrientes, y otro controlador PI para la velocidad. Además se tiene 

un bloque para el cálculo del flujo del rotor y también un bloque dedicado al cálculo de las 

componentes de acoplamiento de las tensiones. 

 

 

3.4.1. Descripción de bloques en Simulink 

 

 

En el esquema de control IFOC se tienen básicamente cuatro bloques sin los cuales no 

se podría realizar el control.  

 

El primer grupo de bloques es el que corresponde al controlador PI. Esta variación de 

un controlador PID es ampliamente utilizado en el control vectorial. Se ha trabajado con la 

configuración en paralelo típica de este tipo de controladores. 

 

 
Figura 54. Bloques para controlador PI. 

Fuente: Elaboración propia. 
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El cálculo de los parámetros correspondientes a las partes proporcional e integral se 

determinó en base a la función de transferencia que representa tanto a la parte de la velocidad 

como a la parte de las corrientes, que se deducen de las ecuaciones (40) y (74) – (75), 

respectivamente. 

 

La función de transferencia para la velocidad sería: 

 

𝑃_𝑣𝑒𝑙(𝑠) =

𝑃
2𝐵

𝐽
𝐵 𝑠 + 1

 (111) 

 

Y para las corrientes se tiene: 

 

𝑃_𝑐𝑜𝑟(𝑠) =

1
𝑟𝑠

𝜎𝐿𝑠
𝑟𝑠
𝑠 + 1

 (112) 

 

Si bien se determinó la ganancia proporcional y la ganancia integral para ambas 

funciones de transferencia, se tuvo que realizar una sintonización manual a partir de los 

valores antes determinados, con la finalidad de obtener una mejor respuesta. 

 

Otro de los bloques relevantes en el algoritmo de control IFOC, es el que realiza el 

cálculo del flujo magnético del rotor y de su posición. Como se mencionó anteriormente la 

posición (o ángulo) del flujo magnético es necesario para realizar las transformaciones de 

Park. Además el conocimiento del valor del flujo magnético del rotor es necesario para el 

cálculo de las tensiones de desacoplamiento que se mencionarán más adelante. 

 

La Figura 55 muestra el interior del bloque “Cálculo del flujo del rotor y de su ángulo” 

que se muestra en la Figura 53. Los bloques y operaciones que se muestran corresponden a 

las ecuaciones (78) y (79). 

 

 
Figura 55. Bloques para el cálculo del flujo del rotor y su ángulo. 

Fuente: Elaboración propia. 
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El desacoplamiento de las tensiones es una de las partes más importantes del control 

IFOC, y permite realizar un control directo de las corrientes 𝐼𝑑𝑠 y 𝐼𝑞𝑠, asemejando el control 

vectorial al control de un motor de corriente continua. Las ecuaciones (72) y (73) permiten 

realizar el desacoplamiento y se representan en el diagrama de bloques de la Figura 56. 

 

 
Figura 56. Bloques para el cálculo de las tensiones de desacoplamiento. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Finalmente, el bloque SVPWM es otro de los componentes importantes del control 

IFOC. En la sección 2.6 de este trabajo se desarrolló el procedimiento y también las 

ecuaciones de la generación PWM.  

 

Si bien se logró implementar en Simulink todas las ecuaciones, se tenía el problema del 

tiempo de cálculo requerido por el computador para obtener un resultado de este bloque. 

También se pudo verificar que el tiempo requerido era tan alto que no podía ser 

implementado en tiempo real.  

 

Se optó entonces por utilizar uno de los bloques que proporciona Simulink, que es el 

“SVPWM Generator” y que se muestra en la Figura 57. Este bloque, como es de esperarse, 

se encuentra optimizado y al utilizarlo se logró reducir los tiempos de cálculo. 

 

 
Figura 57. Bloque de generación SVPWM. 

Fuente: Elaboración propia. 
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3.4.2. Simulación de control de velocidad 

 

 

En esta simulación se desea verificar la respuesta del control IFOC ante cambios en la 

referencia de velocidad. Se hacen variaciones de hasta 300 RPM considerando 1700 RPM 

como el punto de operación. 

 

 
Figura 58. Respuesta del control IFOC ante cambios de velocidad. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

En la Figura 58 se puede ver que la respuesta de velocidad del motor alcanza la 

referencia. Además tiene una buena repuesta ante las variaciones que se realizaron. 

 

 
Figura 59. Respuesta del control IFOC ante cambios de velocidad. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Es interesan te ver el comportamiento de las corrientes ante las variaciones de 

velocidad. En las siguientes figuras se mostrará el comportamiento de las corrientes a 

diferentes niveles de velocidad. Cabe mencionar que solamente se graficará la corriente de 

una sola fase, con la finalidad no recargar el gráfico y tener una mejor visión de su 

comportamiento. 

 

 
Figura 60. Comportamiento de la corriente ante los cambios de velocidad. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

En la Figura 60 se pueden observar los pequeños picos de corriente al momento de 

realizar los cambios de velocidad. También, al inicio de la simulación se tiene el típico pico 

de corriente correspondiente al arranque del motor: 

 

 
Figura 61. Comportamiento inicial de la corriente. 

Fuente: Elaboración propia. 
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El pico de corriente alcanza aproximadamente diez veces el valor de la corriente en 

estado estacionario a 1700 RPM. 

 

La forma de la onda de corriente de la fase A para 1700 RPM se muestra en la Figura 

62. Al calcular algunos parámetros de esta onda, se tiene que su frecuencia tiene un valor de 

aproximadamente 58 Hz., y su amplitud promedio es de 0.84 A. 

 

 
Figura 62. Comportamiento inicial de la corriente a 1700 RPM. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

En la Figura 63 se muestra la onda de corriente para 1500 RPM. Al calcular la 

frecuencia se obtiene aproximadamente 49 Hz., y la amplitud promedio tiene un valor de 

0.87 A. 

 

 
Figura 63. Comportamiento inicial de la corriente a 1500 RPM. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Finalmente, en la Figura 64 se muestra la onda de corriente para el caso de 1800 RPM. 

En este caso, la frecuencia que se obtiene es de aproximadamente 61 Hz., y la amplitud 

promedio de la onda tiene un valor de 0.8 A. 

 

 
Figura 64. Comportamiento inicial de la corriente a 1800 RPM. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

En las tres últimas figuras se pueden observar las variaciones en la frecuencia y 

amplitud de las corrientes que se obtienen al realizar variaciones a la referencia de velocidad. 

Se puede deducir que la relación entre frecuencia y velocidad es directamente proporcional, 

mientras que la relación entre amplitud y velocidad es inversamente proporcional. Este 

comportamiento será verificado en el siguiente capítulo, donde se presentarán los resultados 

de la implementación del controlador. 
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Capítulo 4 
 

 

Implementación experimental y resultados 
 

 

 

 

 

4.1. Introducción 

 

 

En este capítulo se describen todos los componentes de hardware y software que fueron 

necesarios para realizar la implementación del método de control propuesto en este trabajo. 

En la Figura 65 se muestra la distribución de los equipos utilizados. 

 

 
Figura 65. Distribución de los equipos para la implementación. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Los componentes de hardware se componen básicamente por el banco de pruebas de 

motores, el motor de inducción, el inversor y una tarjeta DSP. Los componentes de software, 

de los programas utilizados para realizar la implementación, así como también por lo 

diagramas que representan el algoritmo de control IFOC. 

 

Todas las hojas de datos relevantes serán adjuntadas a modo de anexos al final de este 

trabajo. 
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4.2. Banco de pruebas 

 

 

El banco de pruebas para motores de la marca FESTO permite realizar ensayos en 

diferentes tipos de motores y cuenta con un servomotor con el que se pueden aplicar 

diferentes tipos de cargas a los motores que se prueben. La Figura 66 muestra el banco de 

pruebas con el motor de inducción instalado. 

 

 
Figura 66. Banco de pruebas para motores – FESTO. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

  El control de este equipo puede realizarse por dos métodos diferentes: Mediante la 

manipulación directa de su panel de control o mediante el uso del software dedicado que 

ofrece FESTO. 

 

 

4.3. Motor de inducción 

 

 

El motor de inducción de la marca FESTO cuenta con una serie de características que 

lo hacen adecuado para ser utilizado como motor de pruebas en un laboratorio. Entre estas 

características se tienen: 

 

 Diseño especial (construcción robusta) con fines de resistencia a pruebas. 

 Protección térmica para los enrollamientos. 

 

Los datos de placa del motor se muestran en la Tabla 9. 

 

Tabla 9. Datos de placa del motor AC. 

Potencia 0.25 kW 

Tipo de conexión Estrella / Delta 

Tensión nominal 400 / 230 V 

Corriente nominal 0.76 / 1.32 A 

Frecuencia 50 Hz 

Velocidad nominal 1350 RPM 

Fuente: Elaboración propia. 
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Anteriormente se ha mencionado que la frecuencia considerada para las simulaciones 

fue de 60 Hz., esto es debido a que finalmente se aplicará una tensión de 60 Hz. ya que es la 

frecuencia de la red eléctrica del país. 

 

 
Figura 67. Motor de inducción – FESTO. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

4.4. Driver (inversor) 

 

 

El algoritmo de control IFOC que se implementará, realiza el cálculo de las señales 

PWM que necesita el inversor para generar la tensión trifásica que alimenta al motor. 

 

El inversor que se utilizó en este caso es el modelo ACPM750 de la marca 

TECHNOSOFT, que se muestra en la Figura 68. Este inversor funciona directamente 

conectado a una tarjeta DSP de la misma marca que facilita su control. Para este trabajo se 

utilizó otra tarjeta DSP que se menciona en el siguiente apartado. 

 

 
Figura 68. Inversor ACPM750 - TECHNOSOFT. 

Fuente: Elaboración propia. 



64 
 

 

4.5. Plataforma dSPACE 

 

 

4.5.1. Arquitectura del sistema 

 

 

dSPACE es una plataforma basada en DSP, que está formada por hardware y software. 

El software es un conjunto de programas que requieren del hardware para su correcto 

funcionamiento, además esta parte está compuesta por una serie de herramientas para llevar 

a cabo un proceso de control, cabe mencionar que éstas trabajan en conjunto con MATLAB, 

adhiriéndose a las librerías de Simulink una vez instalado [18].  

 

Entre las herramientas mencionadas se cuentan con una interfaz de tiempo real (Real 

Time Interface), software para pruebas y experimentación (entre ellos ControlDesk, que es 

el utilizado en este trabajo). En la parte de hardware se trabaja con una tarjeta integrada la 

cual se instala en la placa madre de un computador, dSPACE ofrece varios tipos de estas 

tarjetas con distintas especificaciones y potencialidades, dependiendo del tipo de trabajo o 

proceso que se requiera desarrollar [18, 28, 29]. 

 

 

4.5.2. Software ControlDesk 

 

 

Este software que provee todas las funciones de control, monitoreo y automatización 

experimental, por lo tanto facilita y hace más eficiente el desarrollo del controlador [30]. 

Desde su interfaz es posible controlar un proceso en tiempo real. ControlDesk hace uso del 

diagrama de bloques del proceso que se desarrolle en Simulink, mediante las librerías de 

dSPACE, que hace posible que se pueda observar en tiempo real cómo varían las diferentes 

variables del proceso y del controlador al variar algún parámetro relevante [29, 31]. 

 

 

4.5.3. Tarjeta DS1104 

 

 

Esta tarjeta ha sido diseñada para el desarrollo de controladores digitales multivariables 

de alta velocidad y para simulaciones en tiempo real. Esta tarjeta complementa el 

computador para desarrollar sistemas capaces de realizar un control más rápido. Sus 

interfaces de entrada y salida la hacen ideal para desarrollos de control muy variados [28].  

 

El control y procesamiento en tiempo real es posible debido a que internamente está 

dividida en bloques funcionales que hacen que el procesamiento sea más rápido. También 

posee conversores analógicos-digitales, conversores digitales-analógicos, entradas y salidas 

digitales y puertos seriales para facilitar la comunicación con el exterior, lo que posibilita el 

envío y adquisición de datos en tiempo real [28]. 
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Figura 69. Tarjeta DS1104. 

Fuente: http://www.dspace.com. 

 

 

4.6. Sensores de corriente 

 

 

Para la medición de la corriente se utilizará el sensor presentado en la Figura 70. Este 

sensor cuenta con el circuito integrado ACS712 del fabricante Allegro MicroSystems, Inc., 

y permite hacer la medición de corriente alterna de hasta 5 amperios. 

 

 
Figura 70. Sensor de corriente. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Debido a que se necesita realizar la medición de las corrientes en las tres fases del motor, 

se elaboró el módulo presentado en la Figura 71, que al contar con tres sensores permite 

medir las corrientes en las tres fases. 

 

 
Figura 71. Módulo para medición de corriente (3 sensores). 

Fuente: Elaboración propia. 
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Cabe mencionar que fue necesario hacer el acondicionamiento de las lecturas de los 

sensores para tener una lectura más clara de la información. El acondicionamiento se realizó 

mediante software, aplicando filtros que eliminan el ruido de alta frecuencia presente en la 

señal. 

 

 

4.7. Sensor de velocidad 

 

 

El sensor de velocidad es el modelo HE50B-8-1024-3-N-24 del fabricante 

HANYOUNG NUX. Es un encoder rotativo tipo incremental, se muestra en la Figura 72. 

 

 
Figura 72. Sensor de velocidad. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

4.8. Validación del modelo matemático 

 

Antes de realizar la implementación, en este apartado se realiza la validación del modelo 

matemático. Para realizar la validación, se llevó a cabo una prueba a lazo abierto del motor 

y se observó su respuesta. 

 

 
Figura 73. Interface elaborada en ControlDesk. 

Fuente: Elaboración propia. 
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La Figura 73 muestra la respuesta de velocidad del modelo del motor de inducción 

(línea de color azul) y la respuesta de la velocidad del motor FESTO (línea de color rojo). 

Como se puede ver, en ambos casos se llega a una velocidad máxima de 1800 RPM y la 

dinámica de la respuesta es bastante similar, con lo que se puede concluir que el modelo 

matemático corresponde al sistema real, y ha sido validado. 

 

 

4.9. Implementación del sistema de control 

 

 

La implementación se realizó en el Laboratorio de Sistemas Automáticos de Control de 

la Universidad de Piura. En la Figura 65 se mostró la distribución de todos los equipos 

utilizados en este trabajo. 

 

Antes de realizar la implementación de todos los equipos fue necesario analizar cada 

elemento por separado. Para el caso del inversor se realizaron diversas pruebas de envío y 

lectura de datos antes de alimentar al motor, para así verificar las tensiones de salida de este 

equipo y evitar posibles situaciones que pudieran afectar al motor. 

 

Para el caso de los sensores, también fue necesario realizar pruebas previas para analizar 

la lectura de las variables. En el caso del sensor de velocidad fue necesario acondicionar la 

señal por medio de un filtro pasa-bajo para reducir la presencia de ruido en la señal. En el 

caso de los sensores de corriente, fue necesario hacer una calibración previa, asegurar una 

alimentación constante para no afectar la lectura, y también se utilizaron filtros pasa-bajos 

para reducir el ruido presente en las lecturas. 

 

Otro punto que se analizó fue el que respecta al tiempo de muestreo del proceso. En un 

inicio no fue posible realizar las pruebas en tiempo real debido a que el tiempo de muestreo 

era muy pequeño (1 microsegundo) y el tiempo necesario para realizar todos los cálculos 

involucrados era mayor. 

 

Una de las primeras alternativas de solución al problema anterior fue el de aumentar el 

tiempo de muestreo. Al hacer esto, se corre el riesgo de que la frecuencia de operación de 

los transistores del inversor se vea afectada, haciendo que las señales PWM no tengan la 

frecuencia necesaria y por lo tanto, el control no funcione. Efectivamente, en algunos 

ensayos se comprobó que el control no podía ser aplicado con un tiempo de muestreo 

relativamente alto. 

 

Al observar lo anterior se buscaron otras alternativas de solución. En este caso se optó 

por optimizar los cálculos matemáticos, es decir, reducir los tiempos requeridos por el 

procesador para realizarlos. Este fue el principal motivo por el que se seleccionó un bloque 

de MATLAB (bloque SVPWM) para realizar la modulación vectorial de PWM. Al comparar 

el tiempo de procesamiento del algoritmo presentado en el apartado 2.6 contra el requerido 

por el bloque SVPWM la diferencia era notable, por lo que se seleccionó el último para ser 

utilizado en la implementación.  

 

Se realizaron también otros pequeños cambios (reducción de bloques redundantes y 

simplificación de operaciones) que ayudaron a reducir el tiempo de cálculo requerido. 

Finalmente, el tiempo de muestreo utilizado para la implementación en tiempo real fue de 

75 microsegundos. 
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Para poder observar las corrientes y también manipular la referencia de velocidad, se 

elaboró la interface mostrada en la Figura 74, la cual fue realizada en ControlDesk y permite 

visualizar la referencia de velocidad, la lectura de la velocidad y las corrientes de las tres 

fases del motor. Cabe mencionar que con la finalidad de tener una mejor visualización, las 

lecturas de los sensores fueron filtradas para eliminar el ruido presente en las señales. 

 

 
Figura 74. Interface elaborada en ControlDesk. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

4.9.1. Control de velocidad 

 

 

El control IFOC implementado en este trabajo se orienta al control de velocidad del 

motor de inducción.  

 

Como se mostró anteriormente en la Figura 53, este algoritmo de control hace uso de 

tres controladores PI, que en su conjunto hacen posible el control del motor. El método 

utilizado para realizar la sintonización de los controladores fue el método manual. Se inició 

la implementación con los parámetros obtenidos en la simulación, y se fueron ajustando de 

forma manual hasta obtener una respuesta adecuada. 

 

El controlador IFOC implementado necesita la referencia o set-point de dos parámetros: 

La velocidad de giro y la corriente 𝐼𝑑𝑠. En este caso se ha fijado un valor constante de 𝐼𝑑𝑠 
con lo que se define un punto de operación, que corresponde a 1800 RPM. A partir de este 

punto se hicieron variaciones en la referencia de velocidad y se observó la respuesta del 

controlador frente a dichas variaciones. 

 

La respuesta del control de velocidad que se obtuvo se muestra en la Figura 75. 
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Figura 75. Respuesta del motor ante un cambio de velocidad. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

Se puede ver que la velocidad alcanza el punto de referencia, pero la respuesta presenta 

un overshoot inicial relativamente alto. Esto se puede explicar observando que el cambio de 

0 a 1800 RPM es una variación grande, lo que genera un error alto y esto, al tener un sistema 

de respuesta rápida como es un motor eléctrico, hace que se genere una repuesta como la 

que se muestra. 

 

Ante esta situación, y considerando que el overshoot puede ser considerado muchas 

veces como un evento indeseado, se buscaron alternativas que pudieran reducirlo. La 

alternativa que se eligió fue la de reemplazar el step que hace el cambio de 0 a 1800 RPM, 

por una rampa que pueda reducir este efecto. Para determinar la rampa que se utilizó se 

realizaron diferentes pruebas, cuyos resultados se muestran en las siguientes figuras. 

 

 
Figura 76. Respuesta a cambio de referencia de velocidad. De 500 a 1800 RPM en 5 

segundos (izquierda) y de 1000 a 1800 RPM en 5 segundos (derecha). 

Fuente: Elaboración propia. 

1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
0

500

1000

1500

2000

2500

Tiempo [s]

V
e
lo

c
id

a
d

 d
e
l 

ro
to

r 
[R

P
M

]

1 2 3 4 5 6 7 8
0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

1800

2000

Tiempo [s]

V
e
lo

c
id

a
d

 d
e
l 

ro
to

r 
[R

P
M

]

1 2 3 4 5 6 7 8
-8

-6

-4

-2

0

2

4

6

8

Tiempo [s]

C
o

rr
ie

n
te

 d
e
 f

a
s
e
 A

 [
A

]

1 2 3 4 5 6 7 8
0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

1800

2000

Tiempo [s]

V
e
lo

c
id

a
d
 d

e
l 
ro

to
r 

[R
P

M
]

1 2 3 4 5 6 7 8
-8

-6

-4

-2

0

2

4

6

8

Tiempo [s]

C
o

rr
ie

n
te

 d
e
 f

a
s
e
 A

 [
A

]



70 
 

 

 
Figura 77. Respuesta a cambio de referencia de velocidad. De 500 a 1800 RPM en 2.5 

segundos (izquierda) y de 1000 a 1800 RPM en 2.5 segundos (derecha). 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 
Figura 78. Respuesta a cambio de referencia de velocidad. De 500 a 1800 RPM en 1.5 

segundos (izquierda) y de 1000 a 1800 RPM en 1.5 segundos (derecha). 

Fuente: Elaboración propia. 
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Se realizaron seis pruebas que consistieron en hacer variaciones sobre la pendiente de 

la rampa al inicio de las simulaciones. Las diferentes rampas tienen como punto inicial de 

velocidad 500 o 1000 RPM y como punto final, 1800 RPM; y el tiempo en el que aplicada 

dicha variación va desde 5 segundos hasta 1.5 segundos. Se obtuvieron los resultados que se 

muestran en la Figura 76, Figura 77 y Figura 78.  

 

En la Figura 76 se tienen las siguientes situaciones: Una variación de velocidad de 500 

a 1800 RPM en 5 segundos (mostrada al lado izquierdo de la figura) y una variación de 

velocidad de 1000 a 1800 RPM en el mismo tiempo (mostrada al lado derecho de la figura). 

En ambos casos se puede observar que se presentan algunos picos en la velocidad del motor, 

pero en el primero se puede ver el que motor está sometido a una mayor corriente durante 

más tiempo. 

 

En la Figura 77 se tiene: Una variación de velocidad de 500 a 1800 RPM en 2.5 

segundos (mostrada al lado izquierdo de la figura) y una variación de velocidad de 1000 a 

1800 RPM en el mismo tiempo (mostrada al lado derecho de la figura). Al igual que en la 

figura anterior se puede ver que la respuesta de velocidad presenta algunos picos; y en las 

corrientes, se ve que en el primer caso se tiene una mayor corriente aplicada por mayor 

tiempo. 

 

Finalmente en la Figura 78 se tiene: Una variación de velocidad de 500 a 1800 RPM en 

1.5 segundos (mostrada al lado izquierdo de la figura) y una variación de velocidad de 1000 

a 1800 RPM en el mismo tiempo (mostrada al lado derecho de la figura). En este caso 

también se puede ver que ambas respuestas presentan algunos picos en su velocidad, pero al 

ver el caso de las corrientes se puede decir que en las figuras de la derecha el motor está 

sometido a altas corrientes por menor tiempo (menos de 1 segundo), mientras que en las 

figuras de la izquierda se ve que las corrientes altas tienen una mayor duración. 

 

Con lo señalado anteriormente y con el objetivo de evitar someter al motor a corrientes 

altas durante todas las pruebas, se eligió la rampa definida por el cambio de 1000 a 1800 

RPM en 1.5 segundos. 

 

En la figura 79 se muestra la repuesta del control ante variaciones en la referencia de 

velocidad. 

 

 
Figura 79. Respuesta del sistema a cambios de referencia de velocidad. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Como se puede ver en la figura anterior, el sistema responde de una manera adecuada a 

los diferentes cambios de velocidad. Como se mencionó anteriormente, las variaciones se 

realizan a partir de un punto de operación que corresponde a 1800 RPM, y van de 100 a 200 

RPM, con lo que la velocidad varía desde 1600 a 2000 RPM. 

 

De la misma forma que en la Figura 60, a continuación se muestra la lectura de la 

corriente de una de las fases del motor a diferentes niveles de velocidad. Se va a omitir la 

respuesta en la etapa inicial, debido a que en la Figura 78 ya se mostró su comportamiento.  

 

La Figura 80 muestra el comportamiento de la corriente de una fase (fase A) a diferentes 

referencias de velocidad. Tal como se pudo observar en las simulaciones, ahora también se 

puede ver que tanto la amplitud y la frecuencia de la señal varía a cada nivel de velocidad. 

 

 
Figura 80. Comportamiento de la corriente a diferentes velocidades. 

Fuente: Elaboración propia. 
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En la Tabla 10 se muestran los valores de la amplitud y de la frecuencia de la corriente 

a cada nivel de velocidad, y se comprueba la relación que se dedujo en las simulaciones, 

donde la amplitud es inversamente proporcional a la velocidad mientras que la frecuencia es 

directamente proporcional a la velocidad. 

 

Tabla 10. Amplitud y frecuencia de la corriente de la fase A a diferentes velocidades. 

Velocidad [RPM] Amplitud promedio [A] Frecuencia promedio [Hz] 

1600 0.966 51.82 

1700 0.959 56.27 

1800 0.85 58.64 

1900 0.763 64.88 

2000 0.728 65.63 

Fuente: Elaboración propia. 

 

 

4.9.2. Aplicación de disturbios 

 

 

Luego de verificar que la respuesta del sistema era adecuada frente a los cambios de 

referencia de velocidad, se sometió al sistema a disturbios, los cuales fueron aplicados por 

el servomotor presente en el banco de pruebas FESTO. 

 

 
Figura 81. Respuesta de la velocidad y corriente frente a la aplicación de carga. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Como se sabe, aplicar una carga a un motor tiene como consecuencia que las corrientes 

aumenten. En este caso se tuvo la consideración de aplicar cargas tales que aumenten 

ligeramente los valores de las corrientes y así afectar lo menor posible al motor durante el 

desarrollo de las pruebas. 

 

La Figura 81 muestra la respuesta de la velocidad del motor ante la aplicación de la 

carga y también se muestra la corriente de la fase A. En este caso se aplicó una carga de 0.4, 

0.6 y 0.3 Nm. 

 

Como se mencionó anteriormente, se aplicaron tres niveles diferentes de carga. En el 

tiempo t = 12.5s se aplicó 0.4 Nm., en t = 24s se aplicó 0.6 Nm. y en t = 39s se aplicó 0.3 

Nm. En t = 7s se puede observar una breve disminución de la velocidad que es debido a que 

en ese momento se activó el servomotor para iniciar la aplicación de la carga. 

 

En la Figura 81 se puede ver que el controlador mantiene la velocidad del motor en la 

referencia a pesar de la carga presente. Se observa que al aplicar la carga, la velocidad 

disminuye, pero el controlador incrementa la velocidad hasta llegar a la referencia. De la 

misma forma, al quitar la carga, la velocidad tiende a elevarse, pero el controlador actúa 

disminuyendo la velocidad para alcanzar la referencia. Se puede entonces concluir que el 

control de la velocidad se mantiene a pesar de que se presenten disturbios. 

 

A continuación se muestran a más detalle el comportamiento de la corriente a cada nivel 

de carga aplicada.  

 

 

 
Figura 82. Comportamiento de la corriente sin carga y a una carga de 0.3 Nm. 

Fuente: Elaboración propia. 
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Figura 83. Comportamiento de la corriente ante cargas de 0.4 Nm. y de 0.6 Nm. 

Fuente: Elaboración propia. 

 

En la Figura 82 y Figura 83 se puede verificar que ante una mayor carga se tiene una 

mayor corriente, y también se ve que en el caso de la frecuencia no hay una variación notable. 

En la Tabla 11 se muestran los valores de amplitud y frecuencia de la corriente para cada 

nivel de carga aplicada. 

 

Tabla 11. Amplitud y frecuencia de la corriente de la fase A a diferentes niveles de carga. 

Carga [Nm] Amplitud promedio [A] Frecuencia promedio [Hz] 

0 0.842 59.13 

0.3 0.918 59.35 

0.4 0.963 59.22 

0.6 1.075 64.76 

Fuente: Elaboración propia. 
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Conclusiones y recomendaciones 
 

 

 

 

 

 Se realizó la implementación del método de control avanzado IFOC para un motor 

trifásico de inducción de manera exitosa, se pudo observar la respuesta del control ante 

cambios de referencia de velocidad y también su respuesta ante la presencia de disturbios. 

Además se verificó el comportamiento de la corriente, y se observaron las variaciones de 

su frecuencia y su amplitud en las diferentes referencias de velocidad que se 

establecieron.  

 

 Durante el desarrollo de este trabajo se utilizó la plataforma dSPACE, que facilitó en gran 

medida las diferentes pruebas y simulaciones en tiempo real que fueron necesarias para 

la implementación del control. Se elaboraron diferentes layouts o interfaces gráficas que 

permitían la visualización y manipulación de algunos parámetros en tiempo real durante 

las diversas pruebas realizadas. En el caso de la sintonización de los controladores PI, lo 

mencionado anteriormente resultó en una reducción considerable de tiempos de 

desarrollo, ya que generalmente en los procesadores DSP se debe cargar un programa y 

realizar una simulación, si se desea realizar otra simulación es necesario cargar un nuevo 

programa con la variación de los parámetros deseados y realizar la nueva simulación, 

esto, debido a la gran cantidad de pruebas realizas, hubiera consumido un tiempo 

considerablemente mayor. 

 

 La sintonización de los controladores PI, a pesar de las ventajas que proporciona la 

plataforma dSPACE, fue una de las tareas que consumieron un mayor tiempo. Además, 

durante el desarrollo de las pruebas para la sintonización se hizo evidente la influencia de 

la temperatura, que hacía variar el comportamiento del controlador. A manera de 

recomendación para trabajos futuros, se deberían realizar las pruebas con el debido 

cuidado y monitoreo de la temperatura del motor a fin de evitar esperas innecesarias para 

su enfriamiento. También, una propuesta para un nuevo tema de investigación sería la 

comprobación y medición de la influencia de la temperatura en motores eléctricos 

controlados con diferentes metodologías. 
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 El inversor de la marca TECHNOSOFT es un equipo con múltiples prestaciones. Además 

de contar con transistores de tipo IGBT, tiene la posibilidad de hacer mediciones de las 

corrientes, cuenta con diferentes tipos de protección eléctrica, permite la conexión y 

lectura de encoders, entre otras. El alcance de este trabajo abarcó el uso de las puertas de 

control de los transistores a través de las señales PWM que genera el controlador IFOC. 

Otra propuesta para un nuevo tema de investigación sería el uso de todas las prestaciones 

de este equipo. Hay que tener en cuenta que este inversor debe trabajar con una tarjeta 

DSP del mismo fabricante, pero al no contar con esta última, se ha trabajado con la tarjeta 

DSP de la plataforma dSPACE, por lo tanto se tuvieron las precauciones y se 

desarrollaron rutinas de encendido y apagado adecuadas con la finalidad de evitar 

situaciones que produzcan daños al equipo. 

 

 Los sensores de corriente utilizados también supusieron tener en cuenta algunas 

consideraciones respecto a su funcionamiento. La lectura que realizan estos sensores está 

en función de la tensión con que sean alimentados, por lo tanto se debió asegurar una 

alimentación a un nivel de tensión constante con la finalidad de no tener variaciones de 

las lecturas durante las pruebas realizadas. También se notó la presencia de ruido en las 

señales, para reducirla fue necesario la adición de filtros (por software) y así obtener una 

lectura más clara de la información. 

 

 Por último, el control de velocidad realizado en este trabajo está en función a un punto de 

operación, que está determinado por las referencias de velocidad y de la corriente Isd que 

se definen en el esquema de control IFOC implementado. Como se mostró, las 

variaciones de la referencia de velocidad tienen una magnitud determinada y se realizaron 

en torno a dicho punto de funcionamiento. Se observó que al sobrepasar ciertos niveles 

de referencia de velocidad, el controlador no respondía de manera correcta, lo cual se 

explica por el hecho de que las variaciones solo se hacían en la referencia de velocidad 

mas no en la referencia de Isd. Como sugerencia para un trabajo futuro, se podría 

establecer una relación entre la velocidad de referencia y la corriente Isd de referencia, de 

tal manera que se logre el control un rango más amplio de velocidades. 
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Anexo A – Especificaciones eléctricas del driver ACPM750 de TECHNOSOFT 
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Anexo B – Hoja de datos del circuito integrado ACS712 del sensor de corriente 
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Anexo C – Hoja de datos del encoder HE40B 

 

 


