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DISEÑO DE ESTRATEGIAS DE CONTROL PREDICTIVO MULTI-OBJETIVO
PARA UN FILTRO ACTIVO EN PARALELO TRIFÁSICO DE TRES PIERNAS

El desarrollo y evolución de inversores ha aumentado en los últimos años debido a la gran cantidad
de aplicaciones que incluyen estos dispositivos, entre ellas se cuenta la conversión de la energía, tracción
eléctrica, máquinas y generación distribuida. Además, el control de estos dispositivos ha sido un tema
muy estudiado, ya que se requiere convertir la energía e�cientemente para aprovechar al máximo la
generación de esta. El control predictivo basado en modelos (MPC) es una estrategia prometedora para
el control de inversores, la cual tiene como característica el uso de modelos matemáticos del sistema
para predecir comportamientos futuros y seleccionar acciones de control apropiadas.

Dentro de las ventajas de MPC es que se pueden controlar varias variables con una sola ley de
control. Esto puede lograrse mediante la introducción de los objetivos de control en la función de costo.
Cada término adicional en la función tiene un factor de ponderación especí�co. Estos parámetros tienen
que ser diseñado correctamente con el �n de lograr el rendimiento deseado, ya que la mala elección de
estos puede provocar la inestabilidad del sistema.

El primer objetivo de esta tesis es el diseño de una estrategia de control predictivo multi-objetivo
para inversores, con el �n de evitar la selección de los ponderadores dentro de la función de costo de
MPC. Esto se realizó para los métodos de control predictivo de estado �nito (FCS-MPC) y control
predictivo modulado (M2PC). Para obtener la solución del problema se encuentra la frontera óptima de
Pareto, evaluando todos los estados de conmutación factibles, aprovechando la naturaleza discreta del
inversor. Luego la acción de control se escoge mediante el algoritmo ε− constraint. Como resultado se
obtuvo que no fue necesario la elección de pesos, ya que con esta formulación la solución del problema
se puede escoger �exiblemente y a criterio del diseñador, no obstante se debe seleccionar un parámetro
ε, el cual tiene relación directa con el rendimiento. Finalmente el criterio del diseñador es más fácil de
elegir que el peso. Asimismo, la propuesta multi-objetivo presenta todas las características de MPC,
por ejemplo, compensación de retardos, fácil inclusión de no linealidades y restricciones, entre otras.
El segundo objetivo corresponde al diseño de un método para la sintonización de MPC. Como la
frontera de Pareto es difícil de obtener en tiempo real, se busca emular el comportamiento del problema
multi-objetivo (MO-MPC) en FCS-MPC. Para ello se genera un simulador de la planta real con tal
de obtener la respuesta del sistema. Basado en la frontera de Pareto dinámica, es posible estimar un
ponderador λ(k), que conecte FCS-MPC con MO-MPC en el instante k (J = J1 + λ(k)J2). Con ello se
utiliza una función de λ(k) en vez de un valor �jo en la función de costo. Se comprobó que esta forma
de sintonización logra emular el comportamiento de MO-MPC, y es capaz de adaptarse a distintas
condiciones del sistema, dado el modelo dinámico del ponderador.

Para validar las propuestas de esta tesis se utilizó la topología de un �ltro activo de potencia en
paralelo (SAPF). Se observó que este sistema es capaz de compensar reactivos, armónicos y desbalances
indistintamente de la carga no lineal utilizada.

Por último, se realizó una implementación experimental para validar la propuesta multi-objetivo
para M2PC. Se utilizaron diversas condiciones en la frontera de Pareto, obteniéndose que el criterio con
mejores resultados es escoger la acción de control más cercana al origen dentro de la frontera, debido a
que se minimizan todos los objetivos al mismo tiempo, con igual importancia.
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1 Introducción

El interés por la investigación de conversores de potencia ha crecido mucho durante el úl-
timo tiempo debido a la gran cantidad de aplicaciones que incluyen estos dispositivos, entre
ellas se tiene la conversión de la energía, tracción eléctrica, máquinas y generación distribuida.
Asimismo, el control de estos ha sido muy estudiado, ya que se requiere convertir la energía
e�cientemente para aprovechar al máximo la generación de esta. Para ello, existen diversas
estrategias de regulación, los más utilizados son las técnicas convencionales, como el control
por histéresis y el controlador proporcional-integral (PI). Hoy en día, gracias a la evolución y
aumento en la capacidad de microprocesadores y tecnologías de procesamiento de señales, han
permitido la implementación de métodos de control modernos ideados para satisfacer la crecien-
te demanda de los conversores en la industria. El control predictivo basado en modelos (MPC)
es uno de estos métodos, el cual tiene como característica el uso de modelos matemáticos del
sistema para predecir comportamientos futuros y seleccionar acciones de control apropiadas.

Dentro de las ventajas de MPC es que se pueden incluir varios objetivos de control, restric-
ciones y no linealidades en una sola ley de control. De esta manera es posible controlar algunas
variables típicas en conversores como corriente, voltaje, potencias, torque, �ujo, entre otras.
Esto puede lograrse mediante la introducción de los objetivos de control en la función de costo.
Sin embargo, la combinación de dos o más variables en una función de costo no es una tarea
sencilla cuando estos poseen diferentes unidades y órdenes de magnitud. Cada término adicional
tiene un factor de ponderación especí�co, que se utiliza para manejar la importancia relativa
de ese término en relación con los otros objetivos. Estos parámetros tienen que ser diseñado co-
rrectamente con el �n de lograr el rendimiento deseado. Lamentablemente, no existen métodos
analíticos o numéricos, o teorías de control para ajustar estos parámetros, y en la actualidad
se determinan en base a procedimientos heurísticos. Con respecto a esto, en esta tesis se pro-
pone una estrategia de control predictivo multi-objetivo con el �n de evitar seleccionar estos
ponderadores. Adicionalmente, se estudia un método para sintonizar MPC.

Primeramente se diseñará una técnica multi-objetivo para MPC de estado �nito (FCS-MPC)
y MPC modulado (M2PC). En este caso, la función de costos se planta de forma vectorial y se
resuelve mediante distintas condiciones de optimalidad de Pareto.
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Posteriormente, la técnica para sintonizar FCS-MPC se basa en emular la solución de la
propuesta multi-objetivo. Para ello, en cada instante de tiempo se encuentra la frontera óptima
de Pareto de las funciones de costo. Con esto se buscará una relación entre el ponderador y
la acción de control calculada mediante la frontera de Pareto. Luego, una vez que se obtiene
un ponderador como función de cada instante, el equivalente mono-objetivo de MPC se logra
identi�cando un modelo dinámico del ponderador.

Los objetivos para el trabajo de esta tesis se mencionan a continuación:

1.1. Objetivos

El objetivo principal de la tesis es el diseño e implementación de estrategias de control pre-
dictivo basado en optimización multi-objetivo, para FCS-MPC y M2PC. Además, el desarrollo
de un método para sintonizar MPC.

Entre los objetivos especí�cos de este trabajo se encuentran:

• Desarrollar un simulador del �ltro activo basado en sus ecuaciones fenomenológicas, para
un inversor de dos y tres niveles. Esto se logra con el software Matlab-Simulink.

• Implementar por simulación algoritmos convencionales de control predictivo de estado
�nito y modulado, para el �ltro activo con un inversor de dos y tres niveles.

• Diseñar y simular algoritmos de control predictivo de estado �nito y modulado, basados
en la propuesta multi-objetivo, para el �ltro activo y un inversor de dos y tres niveles.

• Una vez que la frontera óptima de Pareto es obtenida como una función de cada instante
(frontera dinámica), identi�car un modelo dinámico para el factor de ponderación de la
función de costo. De esta forma será posible sintonizar MPC.

• Implementar a través de un sistema experimental las estrategias de control propuestas,
con tal de evaluar su desempeño ante distintos escenarios.

1.2. Alcances del trabajo

En esta tesis se diseñará una nueva estrategia de control predictivo basada en optimización
multi-objetivo para inversores, utilizando como requisito de optimalidad la frontera de Pareto.
Los métodos de predicción y modelación para el controlador serán los ya establecidos en la litera-
tura. En este caso el enfoque multi-objetivo se utilizará para establecer condiciones de operación
en el inversor, por ejemplo, minimizar la potencia activa, mientras que la potencia reactiva de
la red no supere un cierto umbral. Esto se programará en el software Matlab-Simulink. Estas
formas de control se compararán con controladores clásicos (proporcional-integral e histéresis),
mostrando la �exibilidad entregada por la técnica propuesta en cuanto a agregar restricciones
al sistema.
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En relación a la propuesta de optimización multi-objetivo, se implementará MPC de estado
�nito y MPC modulado; para el primer caso, se realizarán pruebas por simulación para inver-
sores de dos y tres niveles, mostrando que independiente de la topología a utilizar este método
funciona; para el segundo caso, no solamente se realizan pruebas por software, sino que también
se implementará en un sistema experimental, mediante el hardware dSPACE. Con el �n de
validar la técnica propuesta.

Además en esta tesis se propondrá un método de sintonización para MPC de estado �nito,
el cual consistirá en emular la solución del problema multi-objetivo, esto se logrará encontrando
un ponderador que cumpla con este criterio.

1.3. Estructura de la tesis

Esta tesis se estructura de la siguiente manera: en el primer capítulo se presenta la intro-
ducción al trabajo, donde se plantea la motivación, el problema, los objetivos y alcances de la
tesis.

En el segundo capítulo se desarrolla el problema a abordar, es por ello que se comienza por
describir los tipos de conversores de potencia y de�nir algunos conceptos necesarios para el
entendimiento de la misma. Asimismo se especi�ca la de�nición de control predictivo utilizada
en este trabajo. Por otro lado, se presenta el estado del arte, donde se tratan los dos temas
principales de esta tesis, control predictivo y sintonización de esta estrategia para conversores.

Luego, el tercer capítulo describe la topología que se utilizará a lo largo de la tesis, un �ltro
activo de potencia en paralelo. Se presenta una breve descripción bibliográ�ca, la estructura y
ecuaciones del �ltro activo y el funcionamiento de este. Además, describe la técnica de control
predictivo de estado �nito para el �ltro activo. Aquí se presenta el diseño de la estrategia
de control multi-objetivo propuesta. Se analizan y discuten los resultados obtenidos con este
método. Además, se propone una nueva forma de emular la solución del problema multi-objetivo
en uno mono-objetivo y con ello sintonizar MPC.

De la misma forma, en el capítulo cuatro, se explica la estrategia de control predictivo
modulado. Se realiza una comparación con la técnica convencional. Por último, se desarrolla un
diseño multi-objetivo, donde se analizan y discuten los resultados.

Posteriormente, el quinto capítulo se exponen los resultados obtenidos experimentalmente
con la estrategia de control predictivo modulado, tanto para el problema convencional (mono-
objetivo) y el propuesto (multi-objetivo). Se analizan y discuten los resultados obtenidos.

Finalmente, en el sexto capítulo, se entregan las conclusiones del trabajo realizado en base a
los objetivos y alcances, también se plantean ideas para trabajos futuros.
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2 Control predictivo en inversores: estado
del arte

La conversión de energía es el cambio de una forma de energía eléctrica a otra, la conversión
entre corriente alterna (AC, alternating current) y corriente directa o continua (DC, direct
current), o simplemente cambiar el nivel de voltaje o la frecuencia, o alguna combinación de
estos. Un convertidor de potencia (o conversor) es un dispositivo electro-mecánico utilizado
esto. Básicamente, los conversores de potencia se componen de semiconductores y componentes
pasivos [8].

Hay muchos tipos de conversores y cada aplicación requiere diferentes especi�caciones que
de�nen el esquema de la topología y el control más apropiado para ser utilizado. Estos se pueden
clasi�car en función de varios criterios. Una clasi�cación muy simple y útil considera el tipo de
conversión de entrada a salida que el sistema realiza, en términos AC y DC. Esto lleva a cuatro
tipos principales [8, 9, 10]:

i) Conversión AC-DC: La conversión de AC a DC es llamada recti�cación y el dispositivo
utilizado se denomina recti�cador.

ii) Conversión DC-DC: Un convertidor DC-DC se utiliza para cambiar el nivel de voltaje
de una fuente DC a otra. Según la relación entre las tensiones de entrada y salida, un
convertidor DC-DC puede ser diseñado para reducir el nivel de tensión, para aumentar el
nivel de tensión o ambos.

iii) Conversión DC-AC: Un inversor es un dispositivo utilizado en la electrónica de poten-
cia, el cual tiene por función convertir una señal continua a alterna (DC/AC), en otras
palabras, cambiando una señal de entrada de corriente continua a una señal simétrica de
salida de corriente alterna, con una magnitud, fase y frecuencia deseada.

iv) Conversión AC-AC: La conversión AC-AC se puede realizar indirectamente a través
de AC-DC-AC con la adición de un DC-link, lo cual logra la conversión de una tensión
alterna con una magnitud y frecuencia �jas a una de amplitud y frecuencia controlada
(variable).

Con respecto a los inversores, existen diversas formas de clasi�carlos; una posible clasi�cación
puede ser según el semiconductor presente en los interruptores: tiristores o transistores. Los
primeros se pueden subdividir a su vez en inversores de bloqueo natural o forzado; los segundos
es posible a su vez subdividirlos en autoexcitados o con excitación independiente. Además,
se puede establecer otra clasi�cación en función de las características de salida: monofásica o
trifásica; o en sus características de entrada: inversor de voltaje (VSI) o corriente (CSI) [11]. Por
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otro lado, la evolución que han experimentado los semiconductores, en términos de frecuencia
de conmutación, pérdidas en conducción y facilidad de control ha contribuido en gran medida a
la popularización de este tipo de convertidores y de su evolución. Es por ello que se utilizan en
una gran variedad de aplicaciones, desde pequeñas fuentes de alimentación para computadoras,
hasta para controlar alta potencia. A continuación, se explican las distintas formas de control
en estos dispositivos.

2.1. Estrategias de control en inversores

Dadas las numerosas aplicaciones industriales con inversores, se ha comenzado a exigir un
mayor rendimiento de estos, en cuanto a calidad de energía, menores pérdidas, restricciones de
operación, normas, etc. Es por ello que para sobrellevar estos desafíos se han propuesto varios
métodos de control para estos dispositivos, los más comunes se presentan en la �gura 2.1. Estos
se pueden separa en controladores lineales y no lineales. Muchos de ellos han sido ampliamente
estudiados, como el control proporcional-integral (PI), o el controlador por histéresis. Durante
las últimas décadas, se han propuesto nuevas estrategias, por ejemplo, el control por inteligencia
arti�cial, los cuales permiten un mejor comportamiento del sistema y, en general, requieren de
un mayor esfuerzo computacional [6, 8, 9].

Estrategias de control
en conversores

Lineales No lineales

Control PI Histéresis Modos
deslizantes

Inteligencia
artificial

PredictivoLQ/LQR

Otros

Figura 2.1: Formas de control para conversores

Los controladores lineales operan con una etapa de modulación. El más utilizado es el contro-
lador PI. Asimismo se han realizado trabajos para reguladores lineales cuadráticos (LQ/LQR)
[12] y otros, tales como control repetitivo [13] y control resonante [14]. En general, para aplicar
estos controladores se requiere hacer transformaciones de coordenadas, con tal de lograr cero
error en estado estacionario [6, 9]. En contraste a controladores no lineales, estos poseen esque-
mas de control separados tanto para el control de corriente como voltaje [8, 15]. Además, el hecho
de linealizar el sistema para aplicar esta metodología empeora la dinámica del controlador. Por
otra parte, los conversores están sujetos a muchas limitaciones y requerimientos técnicos que no
se pueden incorporar directamente en el diseño del controlador lineal, por ejemplo, restricciones
sobre voltaje, corriente, frecuencia de conmutación, etc [6, 11].

Dentro de los controladores no lineales, el más simple es el control de histéresis. El problema
con este método es que introduce una frecuencia de conmutación variable, lo que puede conducir
a problemas de resonancia y que exista un mayor contenido armónico, además, el rendimiento
del controlador es muy dependiente del ancho de la banda de histéresis y no es posible agregar
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restricciones de las variables del sistema [16]. Para sobrellevar estos problemas se han realizado
algunos trabajos [17, 18], en los cuales se presenta una banda de histéresis variable. Esto se
logra con lógica difusa y el conocimiento experto de la planta, obteniendo mejores resultados
que un control por histéresis con una banda �ja, en cuanto a contenido armónico.

Hoy en día, con el desarrollo de los microprocesadores, se han propuesto esquemas de control
más complejos. Algunos de los más importantes son el control basado en lógica difusa y redes
neuronales, control de modo deslizante y el control predictivo [6, 8, 16], de este último trata
esta tesis.

2.2. Estado del arte

A continuación, se presenta una revisión bibliográ�ca sobre el control predictivo para in-
versores, donde se describen las diversas estrategias, estableciendo una categoría para estas.
Posteriormente, se presenta la problemática asociada a la sintonización de estos controladores,
estudiando técnicas propuestas, condiciones necesarias, entre otras. Finalmente se presenta una
discusión de los temas tratados.

2.2.1. Control predictivo basado en modelos para inversores

El control predictivo basado en modelos (MPC) presenta muchas ventajas que son apropiadas
para el control de conversores: se puede utilizar en una variedad de procesos; es aplicable a
sistemas multivariables; retardos pueden ser compensados; restricciones y no linealidades pueden
ser incluidas en la ley de control; entre otras.

Las estrategias de control predictivo se pueden de�nir como un grupo de métodos de control
que comparten una característica común, la cual es que requieren el modelo matemático de la
planta para predecir el comportamiento futuro y así seleccionar la acción de control apropiada.
Diversos métodos de control predictivo han sido propuestos en la literatura para conversores:
basado en histéresis [19]; Dead Beat control [20, 21, 22]; MPC [6, 23]. Las primeras publicaciones
de esta estrategia de control son alrededor de la década de los 80s [19, 24].

La diferencia entre cada una de estas técnicas de control predictivo es el criterio de optimi-
zación, en el caso de histéresis se debe mantener la variable controlada dentro de los límites
de la región de histéresis [19]. Para el control Dead Beat se utiliza un modelo del sistema para
calcular la tensión que provoca que el error de control sea cero en un tiempo de muestreo. Luego
se aplica la tensión utilizando un modulador [20]. En MPC la acción de control aplicada es tal
que minimiza una función de costo.

Según la literatura especializada [25, 26, 27], MPC aplicado en conversores se puede clasi�car
como: MPC de estado continuo y MPC de estado �nito. Dentro de esta última se encuentran
otras formas de control: MPC modulado, y MPC multi-objetivo. En la primera clasi�cación, para
aplicar la señal de control se requiere un modulador por ancho de pulso (PWM) o por ancho de
pulso en el espacio vectorial (SVPWM), ya que la salida del control predictivo es continua [28].
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En contraste a lo anterior, el segundo tipo de control se aprovecha de la naturaleza discreta de
los conversores para resolver el problema de optimización. Aquí, se tiene un número limitado de
estados de conmutación. Un modelo discreto es utilizado para predecir el comportamiento futuro
de la planta para cada secuencia de control admisible. La acción de conmutación que minimice
una función de costo es seleccionada y aplicada. En consecuencia a esto, no se requiere un
modulador [25]. Por otro lado, MPC modulado posee todas las características y ventajas del
control predictivo y, a la vez, incluye una técnica de modulación, lo cual aumenta el desempeño
del controlador en términos del contenido armónico de la señal [27]. Por último se tiene MPC
multi-objetivo, el cual nace de la necesidad de evitar la sintonización del controlador. Este tipo
de problemas son resueltos con optimización multi-objetivo [29].

Un análisis y discusión más detallada de cada categoría de MPC se explica a continuación:

2.2.1.1. MPC de estado continuo (CCS-MPC)

Desde esta perspectiva de MPC se asume una naturaleza continua del conversor, es decir,
no se toma en cuenta los estados de conmutación de los semiconductores dentro del algoritmo
de control. Por lo tanto, se genera una señal de control continua. Luego, para generar los
pulsos de conmutación, en la salida del controlador se utiliza un modulador (PWM o SVPWM)
[28, 30]. Es por ello que este enfoque se denomina MPC de estado continuo (CCS-MPC, por su
nombre en inglés Continuos Control Set MPC ). Esto produce ventajas en comparación a otras
formas de control, por ejemplo, dado el uso de un modulador el conversor posee frecuencia de
conmutación constante y por ende las señales poseen un menor contenido armónico. Además, al
aplicar este esquema de control se obtiene una rápida respuesta dinámica, sin sobre oscilaciones
ni resonancias [31].

Una gran ventaja de este esquema de control es que horizonte de predicción mayores pueden
ser utilizados sin la necesidad de incrementar signi�cativamente el costo computacional, dado
que se cuenta con una solución analítica del controlador. En [32] se trabajó con un inversor
de dos niveles trifásico conectado a un �ltro LC. Mediante la función de transferencia del
sistema en el dominio continuo se generó un modelo lineal en el dominio discreto, con el cual se
calcularon las predicciones del sistema. Se escogió una función de costo cuadrática que considera
el error de las predicciones con la referencia y el esfuerzo de control. La secuencia de control
se obtuvo mediante la minimización analítica de la función de costo, y �nalmente esta señal de
control fue llevada a un modulador para obtener los estados de conmutación del inversor. Lo
anterior se validó experimentalmente en [33], donde se concluyó que a medida que aumenta el
horizonte de predicción mejora el rendimiento del controlador en cuanto a la respuesta dinámica
de las señales. Sin embargo, dado que el modelo utilizado es lineal, este no se adapta a las no
linealidades naturales del sistema, por lo que el controlador funciona solo para ciertos punto de
operación. Otro ejemplo se presenta en [34], donde se trabajó directamente con el control de
potencia activa y reactiva del sistema; este enfoque se denomina control predictivo de potencia
directa (P-DPC). Se obtuvo una solución analítica, dado que no se consideraron restricciones,
y se implementó con un modulador SVPWM, obteniendo un buen contenido armónico.

Se puede mencionar que este enfoque de control puede ser aplicado tanto en modelación de
tiempo continuo [9] como en modelación de tiempo discreto de conversores [35], siempre y cuando
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se mantenga la condición de tener una señal de control de estado continuo y un modulador para
generar los pulsos del conversor.

Como conclusión se puede mencionar que si bien CCS-MPC es un método prometedor, la
capacidad de incluir restricciones en el diseño del controlador es compleja, ya que se requiere
de métodos de programación cuadrática para resolverlos. Además, una mala sintonización del
controlador puede implicar un pobre desempeño del sistema en cuanto a la calidad de las señales
del sistema [32]. Por último, en caso de tener una modelación no lineal para alguna topología
de mayor complejidad donde no fuese posible obtener una solución analítica del sistema, se
deberían crear modelos lineales para distintos puntos de operación.

2.2.1.2. MPC de estado �nito (FCS-MPC)

En este enfoque se toma en cuenta la naturaleza discreta de los conversores para implementar
MPC. El problema de optimización puede ser simpli�cado y reducido a las predicciones del com-
portamiento del sistema para los posibles estados de conmutación. Entonces, cada predicción es
evaluada en una función de costo y el estado que la minimice es seleccionado [36, 28]. Como se
tiene un número de acciones de control �nita, este enfoque se denomina MPC de estado �nito
(FCS-MPC, por su nombre en inglés Finite Control Set MPC o también llamado Direct MPC ).
Este método es una atractiva alternativa para los métodos de control clásicos en conversores,
debido a su simpleza, rápida respuesta dinámica, y fácil inclusión de no linealidades y restric-
ciones en el diseño del controlador. Más aún, este esquema de control no requiere lazos internos
de corriente ni un modulador, lo cual reduce de gran manera la complejidad de implementación.
Esta técnica de control ha sido aplicada en un amplio rango de conversores como inversores de
dos niveles trifásicos [15, 37], inversores de tres niveles (NPC) [2, 38], inversores multifase [39],
inversor de capacitor �otante [40, 41], back to back [15, 42], inversor de puente H en cascada
[43, 44], conversores matriciales [45, 46], entre otros. En cada una de las topologías anteriores se
tiene una cantidad limitada de estados para aplicar MPC, en la tabla 2.1 se observan ejemplos
de diferentes inversores y su correspondiente número de conmutaciones.

Tabla 2.1: Estados de conmutación para diferentes topologías de inversores, sin conexión a
neutro

Conversor Estados de conmutación
Inversor de 2 niveles trifásico 8
Inversor de 3 niveles trifásico (NPC) 27
Conversor matricial 27
Capacitor �otante (3 niveles) 8

Una de las características de MPC es la posibilidad de incluir múltiples objetivos en el diseño
del controlador. En conversores esto se puede aplicar al control de corriente, control de voltaje,
control de torque y �ujo, control de potencia, reducción de frecuencia de conmutación, etc. A
continuación, esto se describe con más detalle.
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A. Control de corriente

Un ejemplo sencillo de control de corriente utilizando FCS-MPC para un inversor se expone
en [28, 15], donde la función de costo se de�ne como:

Gi = |̂i− i∗| (2.1)

î es la predicción de corriente e i∗ es la referencia, donde no existen parámetros a ajustar.
Además, en [15] se realizó un trabajo experimental, mostrando que esta forma de control tiene
un buen seguimiento de referencia y excelente respuesta dinámica. Sin embargo, posee un mayor
contenido armónico que una estrategia convencional.

B. Control de voltaje

Los problemas de regulación de voltaje son comunes en inversores, por ejemplo, para un
sistema de alimentación ininterrumpida (UPS), por lo que en [47] se propone trabajar con la
siguiente función objetivo:

Gv = |v̂ − v∗| (2.2)

donde v̂ es la predicción de voltaje y v∗ es la referencia y no existen parámetros a sintonizar.
En este caso no se requiere trabajar con un lazo de control de corriente, ya que el voltaje se
controla directamente. Se demuestra que el controlador posee una rápida respuesta dinámica.

En general, los problemas de control de voltaje son comunes en inversores multinivel, donde
se requiere que las tensiones en los condensadores sean equilibradas para un mejor rendimiento,
un ejemplo se tiene en [48].

C. Control de torque y �ujo

El control de torque y �ujo para FCS-MPC se presenta en [49], donde se consideró un motor
de inducción como carga. La función de costo se de�ne como:

GTψ = (T̂e − T ∗e )2 + λψ

(
ψ̂s| − |ψs|∗

)2

(2.3)

donde T̂e es la predicción del torque eléctrico, T ∗e es la referencia de torque, |ψs|∗ es la amplitud
de referencia para el �ujo del estátor y |ψ̂s| es la predicción de la amplitud del �ujo del estátor.
El factor de ponderación λψ permite ajustar la importancia relativa del error �ujo con respecto
al error de torque. Los resultados obtenidos muestran que el algoritmo posee rápida respuesta
dinámica y corrientes con comportamiento sinusoidal. Además, aquí se introduce el concepto de
compensación del retardo (el cual se explica en la sección 3.2 de esta tesis) y un método para
evitar sobre corriente, el cual agrega un tercer término (Fi) en la función de costo (2.3) que
compara la corriente del sistema (̂i) con un umbral (imáx). El termino agregado es:

Fi =

{
Koc, si (|̂i| < imáx)

∞, si (|̂i| ≥ imáx)
(2.4)

donde Koc es un valor cualquiera. Esto último provoca que los estados de conmutación que cum-
plan que |̂i| ≥ imáx sean eliminados, ya que la función de costos será muy grande en comparación
a los otros estados.
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D. Control de potencia

Este enfoque ha sido llamado control de potencia directa (DPC), el cual realiza un segui-
miento para la potencia instantánea activa y reactiva. En [42] se presenta un conversor back to
back, o también llamado, ac/dc/ac. En este se propone una función de costo:

GPQ = (P ∗ − P̂ )2 + (Q∗ − Q̂)2 (2.5)

donde P̂ y Q̂ son las predicciones de la potencia activa y reactiva, respectivamente. P ∗ y Q∗ son
la referencia de la potencia activa y reactiva respectivamente. En este caso, Q∗ es igual a cero y
la potencia reactiva se obtiene de un lazo de control del voltaje en el dc-link. En [50] se utilizan
referencias dinámicas, es decir, la referencia de la potencia activa es calculada. El algoritmo se
prueba experimentalmente, introduciendo la compensación del retardo (ver sección 3.2 de la
tesis), y se demuestra que el controlador posee un buen desempeño en cuanto a seguimiento de
referencia, buena respuesta dinámica y fácil inclusión de restricciones.

E. Reducción de frecuencia de conmutación

Algunas aplicaciones en electrónica de potencia requieren reducir la frecuencia de conmuta-
ción para minimizar las pérdidas de potencia. En aquellos casos, un factor de ponderación puede
ser considerado en la función de costos MPC para tener en cuenta el número de cambios de
estado. En [2, 51] se demuestra que la frecuencia promedio puede ser reducida con una función
de costo que incluye alguna de los criterios anteriores y además la siguiente:

Gs = |S(k)− S(k − 1)| (2.6)

Por otro lado, FCS-MPC también se ha utilizada en aplicaciones de electrónica de potencia,
por ejemplo, generación distribuida [52], �ltros activos [53], máquinas [49], sistema de alimen-
tación ininterrumpida [47], por mencionar algunas.

En [54] se realiza una comparación entre CCS-MPC y FCS-MPC, utilizando un sistema
experimental con un inversor de dos niveles trifásico conectado a una carga RL. Se concluye
que ambos posee una rápida respuesta dinámica, sin embargo, CCS-MPC posee un contenido
armónico más bajo que FCS-MPC y por ende menos ruido en las señales del sistema. También,
se comprobó que la frecuencia de conmutación es constante e igual a la mitad de la frecuencia
de muestreo del controlador, y que el contenido total armónico (THD) aumenta a medida que
crece el indice de modulación en CCS-MPC. En cuanto a FCS-MPC, el espectro armónico es
parecido a ruido blanco y el THD es constante en toda la señal.

Por último, se puede mencionar que si bien FCS-MPC ha sido el más utilizado en electrónica
de potencia en lo que respecta a los enfoques de MPC, aún quedan desafíos por superar, por
ejemplo, dada la ausencia de un modulador el sistema posee una frecuencia de conmutación
variable, haciendo que las pérdidas del sistema por conmutación puedan ser grandes en algunos
instantes, y que las señales del sistema posean bastante rizado. También, debido a que el proble-
ma de optimización se resuelve por enumeración explícita, para horizontes de predicción N ≥ 2
el costo computacional incrementa exponencialmente, lo que di�culta su implementación. Cabe
destacar que se ha propuesto trabajos para mejorar los algoritmos de optimización y así poder
lograr realizar predicciones de hasta 20 pasos [55, 56, 57]. Esto último se logró transformando
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el problema FCS-MPC en un control predictivo generalizado (GPC) y se resolvió mediante el
algoritmo de decodi�cación de la esfera, el cual es una herramienta para resolver problemas de
mínimos cuadrados.

2.2.1.3. MPC modulado (M2PC)

Este enfoque nace de la necesidad de superar la gran desventaja de FCS-MPC, es decir,
mejorar el rendimiento del sistema en términos de calidad de la energía [58]. Muchas soluciones
han sido propuestas en la literatura, las cuales incluyen: modi�caciones a los patrones de pulsos
de FCS-MPC con tal de mejorar la secuencia de control [59]; se han propuesto esquemas de
modulación [60, 39]; y un aumento en el horizonte de predicción de MPC [33, 61].

En [60], se presenta una solución analítica a los tiempos de conmutación, lo cual emula un
modulador, mientras que en [39], una técnica de modulación vectorial (SVM) es aplicada a un
control de corriente MPC en un inversor de seis fases el cual alimenta una máquina de inducción
trifásica dual asimétrica. En este último, el ciclo de trabajo es calculado resolviendo un proble-
ma de optimización, donde la acción de control óptima es determinada con tal de seguir una
referencia deseada con mínimo error. No obstante, un problema de control con varios objetivos
resulta ser muy complicado de solucionar mediante las técnicas de modulación presentes en la
literatura. Con tal de superar esta limitación se propone MPC modulado (M2PC, por su nombre
en inglés Modulated MPC ), el cual incluye un esquema de modulación en la minimización de la
función de costo del algoritmo MPC [27, 58]. Esta técnica ha sido diseñada para sistemas que
poseen un número limitado de conmutaciones a ser aplicadas. Los instantes de conmutación son
calculados considerando una técnica inversa de SVM. Conociendo a priori el vector deseado a
ser aplicado, el ciclo de trabajo puede ser calculado para cualesquier estado del conversor con
funciones de costo con más de un objetivo [58, 62]. Esto tiene como ventaja incluir todas las ca-
racterísticas de MPC y reducir el rizado en las señales del sistema, dada la etapa de modulación.
Además, entrega una frecuencia de conmutación �ja para el conversor.

Se puede mencionar que M2PC aún no ha sido probado en una gran cantidad de topologías de
inversores como en FCS-MPC, lo que indica que aún hay trabajo de investigación por realizar.
Los trabajos surgidos han sido exitosamente aplicados en conversores, tanto por simulación y
de forma experimental, ellos son el conversor back to back de 7 niveles de puentes H en cascada
monofásicos [58, 27] y trifásicos [63, 62]; en un inversor NPC [64]; en inversores de dos niveles
monofásicos y trifásicos [65, 66]; en un generador de una aeronave [67]; y en un �ltro activo [68].

Se puede indicar que M2PC posee las mismas desventajas de FCS-MPC, vale decir, no se
puede trabajar con horizontes de predicción mayores a N = 1 y una mala sintonización del
controlador puede empeorar el desempeño del sistema.

2.2.1.4. MPC multi-objetivo (MO-MPC)

Una gran problemática existente en los enfoques mencionados anteriormente es la sintoni-
zación del controlador, es decir, escoger adecuadamente los pesos en la función objetivo. La
elección de estos factores tiene incidencia directa en el rendimiento del sistema. Es por esto que
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evitar completamente la elección de estos parámetros podría ser una opción interesante. Esta
selección se podría mitigar fácilmente con una formulación multi-objetivo para minimizar la
función de costos. La idea de utilizar este tipo de algoritmos en control de sistemas no es nueva,
una aplicación se muestra en [30, 69], donde un optimizador multi-objetivo es utilizado para
resolver el MPC.

En lo que respecta a conversores, en [70] se utiliza optimización multi-objetivo, basándose en
la obtención de un ranking de cada posible solución de la función objetivo, eliminando el uso
de factores de ponderación. Más especí�camente, la estrategia evalúa cada función objetivo por
separado para cada estado de conmutación del conversor. Luego de obtener los valores, estos
son ordenados de acuerdo a un ranking, el cual asigna la mayor posición al mayor valor y la me-
nor posición al menor valor, determinando la calidad relativa de cada posible solución (estado)
respecto a las otras soluciones. Por último, para seleccionar la acción de control se proponen
tres esquemas diferentes, el primero se basa en escoger el que tenga menor ranking promedio; el
segundo consiste en considerar el que tenga menor norma Euclidiana de los ranking; el tercero
considera un enfoque donde se calcula la frontera de Pareto de las posibles soluciones del pro-
blema, con esto se realiza un ranking de las soluciones Pareto óptimas y se escoge la que tenga
menor diferencia entre los ranking de las funciones de costo. Sin embargo, este último posee un
menor rendimiento con respecto a los otros dos en cuanto a la distorsión armónica de la señal,
por lo cual deja un tema abierto de investigación y mejoramiento. A su vez, en [29] se valida
experimentalmente el primer esquema multi-objetivo del trabajo anterior, bajo la estrategia de
control predictivo de torque y �ujo de un motor de inducción, y se demuestra que el enfoque
multi-objetivo presenta una menor distorsión armónica, menor frecuencia de conmutación pro-
medio y una muy buena dinámica. No obstante, el tiempo de calculo del controlador aumenta
bastante, limitando la aplicación en algunas plataformas de control.

Otro enfoque de MO-MPC se presenta en [71], donde se utiliza una estrategia de decision-
making difuso, lo cual es ideal para problemas donde se tienen objetivos múltiples y opuestos.
Para aplicar lo anterior en MPC se generan funciones de pertenencia µ(·) que dependen del
estado de conmutación y de las funciones objetivos. Cada función de pertenencia origina valores
entre 0 y 1, haciendo que la comparación entre los resultados de cada estado sea directa. La
selección �nal de cada estado de conmutación se calcula mediante una función de decisión. La
cual está dada por encontrar el estado que maximice el grado de activación, el que se pueden
calcula como el producto o el mínimo de los grados de pertenencia. Por otro lado, en [72]
se mejora el algoritmo, agregando la reducción de la conmutación y distintas ponderaciones
a las funciones de pertenencia, obteniendo mejores resultados en cuanto a la frecuencia de
conmutación que el algoritmo original. En ambos trabajos se desarrolla un sistema experimental
donde se demuestra que esta forma de control puede ser aplicada, aunque con mayores tiempos
de cálculo que FCS-MPC.

Como comentario se puede mencionar que esta estrategia de control, dado que utiliza los
mismos principios que FCS-MPC, esta posee similares desventajas con respecto al horizonte
de predicción. Más aún, como MO-MPC es más costoso, computacionalmente hablando, sería
prácticamente imposible implementarlo en inversores multiniveles.

Por último, esta tesis propone un método novedoso para resolver el problema de optimización
multi-objetivo, el cual está basado en la optimalidad de Pareto, es decir, de las soluciones
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factibles en la frontera de Pareto se selecciona la que cumpla cierta condición escogida por el
diseñador. Es decir, se elimina la necesidad de escoger pesos en la función de costo, pero se
debe seleccionar la condición de Pareto, que esta directamente relacionada con el rendimiento
del controlador. Finalmente, el criterio del diseñador es más fácil de elegir que el peso.

En consecuencia a todo lo anterior, en la tabla 2.2 se muestra un resumen con las ventajas y
desventajas de cada enfoque de MPC, así se puede tener una noción de cual de ellas se puede
utilizar en cada aplicación dependiendo de los requerimientos.

Tabla 2.2: Tabla resumen para los distintos enfoques de MPC en conversores

Tipo de estrategia
de control

Ventaja Desventaja

MPC de estado
continuo

(CCS-MPC)

- Frecuencia de conmutación �ja
- Tiene buen comportamiento
dinámico sin sobre oscilación
- Es posible controlar múltiples
objetivos a la vez con una sola ley
de control
- Extender el horizonte de predicción
sin necesidad de aumentar el tiempo
computacional
- Posee un buen per�l de armónicos
dada la etapa de modulación

- Se requiere un modulador
(PWM, SVPWM)
- La señal de control es analítica,
lo que di�culta la adaptación
frente a cambios en la dinámica
del sistema.
- Una mala sintonización del
controlador puede empeorar el
rendimiento del sistema.
- Difícil inclusión de
restricciones en la ley de control

MPC de estado
�nito

(FCS-MPC)

- No requiere modulador
- Algoritmo de baja complejidad
- Restricciones pueden ser fácilmente
incluidas en la ley de control
- Es posible controlar múltiples
objetivos a la vez con una sola
ley de control
- Se ha aplicado en bastantes
topologías de inversores como:
back to back, multiniveles, conversor
matricial, entre otros.

- Frecuencia de conmutación
variable
- En la salida del inversor
se presenta un gran rizado
- Extender el horizonte de
predicción aumenta de forma
considerable el tiempo de
cálculo
- Una mala sintonización del
controlador puede empeorar el
rendimiento del sistema

MPC Modulado
(M2PC)

- Mantiene todas las características
de MPC
- Posee un buen per�l de armónicos
dada la etapa de modulación

- Pocos trabajos de implementación
- Extender el horizonte de
predicción aumenta de forma
considerable el tiempo de
cálculo

MPC multi-
objetivo

(MO-MPC)

- No necesita modulador
- No requiere sintonización del
controlador
- Fácil implementación
- Restricciones pueden ser fácilmente
manejadas en la optimización
- Rápida respuesta dinámica

- Se requiere un alto costo
computacional
- Frecuencia de conmutación
variable
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2.2.2. Técnicas de sintonización de control predictivo en inversores

MPC está basado en la minimización de una función de costo que representa los objetivos de
control deseados, por ejemplo, seguimiento de corriente, balance de voltaje, control de potencia
activa y reactiva, frecuencia de conmutación, por mencionar algunos [51]. Así, cuando solo un
objetivo es deseado se minimiza una función de costo con un solo término. Sin embargo, algunas
aplicaciones tienen muchos objetivos de control y restricciones que deben ser consideradas en la
ley de control. Para resolver esto, se forma una combinación lineal de todas las funciones objetivo
(objetivos de control y restricciones) utilizando factores de ponderación. En otras palabras, estos
problemas de control multi-objetivo son llevados a uno mono-objetivo [6, 25].

El principal problema es la correcta elección de los factores de ponderación, ya que a veces
los objetivos tienen diferentes unidades y ordenes de magnitud. El rendimiento del controlador
está directamente relacionado con el diseño de estos parámetros [53]. En contraste a técnicas de
control convencionales, MPC no posee métodos sistemáticos para el diseño de los ponderadores.
Aunque se han publicado muchos métodos para encontrar los valores apropiados de los pesos,
ellos están basados en procedimientos empíricos [51, 73, 74]; técnicas heurísticas [53]; y de forma
analítica [48, 75].

Con respecto a los procedimientos empíricos, en [51] se propone un método de branch and

bound para sintonizar MPC para inversores, el cual ajusta el peso de una función de costo con
dos términos de diferentes unidades. En este método propuesto se escoge una serie de valores del
ponderador (λ), con ordenes de magnitud distinto, por ejemplo, λ = 0; 0.1; 1 y 10. Se realizan
simulaciones para aquellos pesos y se obtienen medidas de comparación. Se escogen las mejores
dos medidas y por ende un intervalo de posibles valores del parámetro (por ejemplo, λ ∈ [0.1 1]).
Se calculan nuevas medidas para el valor de la mitad del intervalo (λ = 0.5) y se continua hasta
alcanza un valor del ponderador acorde a los requerimientos. En cambio en [74], si bien también
se trabaja con dos términos, el factor de ponderación se escoge de tal forma de minimizar el
error cuadrático medio del error de seguimiento. Por lo cual, se realizan repetitivas pruebas en
simulación para obtener un mapeo de valores del ponderador y así sintonizar su valor. Como
desventaja de estos métodos, es el excesivo tiempo requerido para sintonizar el controlador.

Por otro lado, en [53] se realiza un problema de optimización multi-objetivo basado en un
enfoque con algoritmos genéticos, con tal de encontrar los ponderadores adecuados en base a
optimizar ciertos requerimientos prede�nidos, los cuales son el THD, la potencia reactiva y la
frecuencia de conmutación. En este método, se escogen distintos valores para los ponderadores y
se realiza una simulación, y esto se repite hasta que haya convergencia del algoritmo genético, lo
cual entrega un conjunto de puntos. A partir de esto se calcula la frontera de Pareto para obtener
las soluciones del problema. Cada punto en la frontera representa un valor del ponderador que
entrega esa solución. En este caso, la desventaja de este trabajo es que la solución del problema
no necesariamente será la adecuada, ya que los algoritmos genéticos no garantizan convergencia,
además, de que el problema es costoso computacionalmente.

De forma analítica, en [75] se tiene un método formal para sintonizar una función de sólo
dos objetivos. En cambio en [48] se escogen los ponderadores mediante el algoritmo decision

making difuso. La desventaja de estos métodos, es que la sintonización es válida para un punto
de operación, por lo cual ante cambios de funcionamiento del inversor la técnica no es efectiva.
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Se puede mencionar que la elección de los pesos en la función de costo es aún un tema abierto,
ya que el valor adecuado de λ dependerá del punto de operación y de los parámetros del sistema.
Los métodos de sintonización presentes en la literatura sólo consideran la sintonización en estado
estacionario y no en el transiente. Por lo que en esta tesis se propone un método novedoso para
sintonizar dinámicamente el controlador FCS-MPC, adaptándose a cambios de operación del
sistema.

2.2.3. Discusión

La aplicación de MPC en electrónica de potencia ha sido ampliamente estudiada en diversas
topologías de inversores, tanto teórica como experimentalmente. No obstante, la implementación
de MPC ha abierto muchas interrogantes tales como la elección de factores de ponderación en la
función de costos, frecuencia de conmutación variable, horizontes de predicción mayores, error
de seguimiento de referencia.

Con respecto a los factores de ponderación de la función de costos, la elección de estos está
directamente relacionada con el rendimiento del controlador. Además, este valor es dependiente
de las condiciones de operación del inversor. Es por ello que una buena sintonización de este
parámetro debería considerar diversos transientes o cambios de carga del sistema.

Hoy en día, para superar la frecuencia de conmutación variable de FCS-MPC se ha propuesto
una técnica de control con un esquema intrínseco de modulación (M2PC), manteniendo todas
las características de MPC y mejorando el rendimiento en estado estacionario y calidad de la
señal. Sin embargo, en la función de costo también se requiere de un factor de ponderación, por
lo que se mantiene esta desventaja.

Por otro lado, se ha demostrado que a medida que aumenta el horizonte de predicción de
MPC se consigue un mejor rendimiento en estado estacionario [61]. Sin embargo, mientras
mayor es este valor o más compleja es la topología del inversor, el costo computacional aumenta
signi�cativamente. De esta forma, se limita el largo del horizonte de predicción y nuevos métodos
de e�ciencia computacional son estudiados [76, 77].

Por último, dado la revisión bibliográ�ca realizada MPC ha sido una técnica de control muy
estudiada por los investigadores, por su simplicidad y múltiples ventajas. Sin embargo, como
se discutió anteriormente aún existen problemas por superar. Es por esto, que en esta tesis se
propone una estrategia de control predictivo basado en optimización multi-objetivo, con tal de
evitar seleccionar los ponderadores de la función de costos. Además, se estudia un método para
sintonizar MPC. En el siguiente capítulo se diseña la propuesta para FCS-MPC.
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3 Control predictivo de estado �nito para
un �ltro activo en paralelo

Hoy en día se ha estado promoviendo un gran número de trabajos de investigación para
problemas de calidad de energía y potencia en sistemas de distribución, debido a la amplia
cantidad de aplicaciones de cargas no lineales existentes, las cuales aumentan la contaminación
armónica de estos [78, 79, 80]. En la aplicación práctica la mayor parte de las cargas son no
lineales, tales como convertidores de potencia, UPS, y artículos del hogar, como ampolletas,
televisores, entre otros. Estas cargas no lineales provocan distorsión armónica y problemas de
potencia reactiva en los sistemas. Los armónicos en el sistema inducen varios efectos indeseables,
así como el aumento de las pérdidas de calor en transformadores, bajo factor de potencia y
afecta a otras cargas conectadas al mismo punto común de acoplamiento (PCC), por nombrar
algunas [81]. Por otra parte, el interés más profundo en �ltros activos ha sido estimulado por
el rápido avance en la tecnología de dispositivos semiconductores, junto con la disponibilidad
de procesadores de señales digitales y sensores de corriente y voltaje a un costo razonable [82].
Los �ltros activos modernos son superiores en rendimiento de �ltrado, de menor tamaño físico,
y más �exible en su aplicación, en comparación con los �ltros pasivos convencionales, los cuales
utilizan condensadores, inductores y/o resistencias. Sin embargo, los �ltros activos siguen siendo
aún más costosos [78, 82].

En los últimos tiempos los �ltros activos de potencia se han desarrollado para compensar
los armónicos y la potencia reactiva al mismo tiempo [83]. Esta topología se puede conectar
en serie, en paralelo, combinaciones de ambos o como con�guraciones híbridas (combinación de
�ltro activo y pasivo) [78, 82]. El �ltro activo en paralelo es el más popular de estos, porque
la mayoría de las aplicaciones industriales requiere la compensación de armónicos de corriente
[83].

El gran avance en el desarrollo de los �ltros activos ha sido por la revolución microelectró-
nica, ya que a partir del desarrollo de microprocesadores y microcontroladores se ha logrado
mejorar el procesamiento de señales analógicas y digitales. Es por ello que es posible imple-
mentar algoritmos complejos en línea para el control de esta topología a un costo razonable
[84, 85, 86, 87].

En la literatura se proponen muchas estrategias de control para extraer los componentes
armónicos, tales como: el controlador PI convencional, que requiere de un modelo matemático
lineal y preciso del sistema, el cual es difícil de obtener en virtud de las variaciones de parámetros
y perturbaciones de carga no lineales [88, 89]; recientemente, controladores de lógica difusa

16



(FLC) se han utilizado en diversas aplicaciones de electrónica de potencia y también en un
�ltro activo [90, 91]. La ventaja de FLC en los controladores convencionales es que no necesita
un modelo matemático preciso. Puede manejar no linealidades y es más robusto que un PI
convencional [18, 92]; Otra técnica que llama la atención es el método de control de corriente por
histéresis (HCC) debido a su sencilla aplicación en la práctica [17]. Sin embargo, este esquema
de control exhibe varias características insatisfactorias tales como frecuencia de conmutación
variable.

También se han utilizado redes neuronales para mejorar el rendimiento de estado estacionario
y dinámica del �ltro activo. Con estas mejoras, se pueden proporcionar medidas correctivas casi
instantáneas ante cambios de las cargas no lineales [93, 94]; también se han desarrollado técni-
cas de control lineal cuadrático (LQ) [12], mostrando buenos resultados para la compensación
de reactivos, desbalance y dinámica del sistema. Otra técnica de control que ha sido amplia-
mente estudiada es el control predictivo, el cual es capaz de manejar sistemas multivariables,
no linealidades y restricciones con una sola ley de control [53, 95, 96], donde se observa una
excelente dinámica, sin embargo dada la ausencia de un modulador este esquema posee un gran
rizado aumentando el THD de la señal. Para compensar esta desventaja, se propone una nueva
estrategia de control predictivo con un modulador [68].

Basado en los trabajos mencionados se puede señalar que una de las estrategias de control
más prometedoras es MPC, dadas sus ventajas y su simplicidad para la implementación. Es por
ello, que en esta tesis se diseñarán técnicas de control predictivo aplicadas a esta topología de
�ltro activo.

A continuación, se describe la topología de un �ltro activo en paralelo. Primero se describe
la estructura del �ltro y su funcionamiento; posteriormente, se plantea la modelación de este;
luego, se presenta el diseño de MPC en el �ltro; �nalmente, se desarrolla el diseño de la estrategia
multi-objetivo, con resultados por simulación.

3.1. Descripción de un �ltro activo en paralelo

La �gura 3.1 presenta el diagrama esquemático de un �ltro activo de potencia en paralelo
(SAPF), con un inversor de dos niveles y tres piernas. En este diagrama se muestran los diferentes
elementos asociados al �ltro activo, la forma en que están conectados unos con otros, y la forma
en que se conecta con la red que alimenta la carga. En términos generales, la con�guración clásica
de un SAPF se compone de un inversor de voltaje cuyo lado continuo (DC) está conectado a un
banco de condensadores y el lado alterno (AC) está conectado a la red eléctrica a un mismo PCC,
a través un �ltro adecuado, generalmente formado por un conjunto de inductancias en serie.
En tal con�guración, idealmente, el �ltro es capaz de operar como un generador de corriente
controlable, provocando que ante cualquier carga no lineal la suma de las corrientes se anulen.
Por lo tanto, un SAPF es efectivamente capaz de compensar las componentes desequilibradas,
reactivos, y armónicos de las corrientes extraídas para cualquier carga, de tal manera que la
carga equivalente global, como se observa desde el lado de la red, se asemeje a una carga resistiva
en equilibrio.
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Figura 3.1: Diagrama esquemático de un SAPF trifásico de dos niveles.

Para modelar la dinámica del �ltro activo se considera el equivalente monofásico del circuito,
ver �gura 3.2, para ello se supondrá que la caída de tensión en los dispositivos de conmutación
es despreciable; también, se tendrá en consideración que el �ltro de entrada del SAPF tiene una
resistencia serie Rf asociada a las pérdidas en el devanado de la inductancia Lf ; por último,
se debe notar que dado que el �ltro activo se encuentra conectado en paralelo, la tensión en el
PCC es igual a la de la fuente vs.

Figura 3.2: Circuito monofásico equivalente para el �ltro activo en paralelo.

En consecuencia de lo anterior, por las leyes de Kircho� se tiene:

vf (t) + vRf (t) + vLf (t) = vs(t) (3.1)

donde vf es el voltaje a la salida del inversor; vRf es el voltaje de la resistencia del devanado;
vLf es el voltaje de la inductancia; vs es el voltaje de la fuente; y t ∈ R es el tiempo. La ecuación
(3.1) se reescribe en función de la corriente del �ltro (if ):

vf (t) + if (t) ·Rf + Lf
dif (t)

dt
= vs(t) (3.2)
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Ordenando los términos de la ecuación y expresándolos en coordenadas αβ:

dif αβ(t)

dt
=

1

Lf
vs αβ(t)− Rf

Lf
if αβ(t)− 1

Lf
vf αβ(t) (3.3)

El voltaje del inversor (vf ) se puede expresar en función del voltaje del dc-link (Vdc) y los estados
de conmutación del inversor (S) dependiendo de la fase, es decir,

vf αβ(t) =

[
Sα(t)
Sβ(t)

]
Vdc(t) (3.4)

donde Sα(t) y Sβ(t) son los estados de conmutación en coordenadas αβ. Estos se calculan como:

[
Sα(t)
Sβ(t)

]
=

2

3

[
1 −1

2
−1
2

0
√

3
2

−
√

3
2

]

Sa(t)
Sb(t)
Sc(t)


 (3.5)

con Sa(t), Sb(t) y Sc(t) son los estados de conmutación de los IGBTs en coordenadas abc, los
cuales son iguales a 1 si el dispositivo está conduciendo y 0 si el dispositivo está apagado.

Por otro lado, para modelar la dinámica del dc-link se considera la ecuación fenomenológica
que describe el comportamiento del condensador de capacidad C:

dVdc(t)

dt
=

1

C
idc (3.6)

Expresando la corriente del condensador (idc) en función de las corrientes del �ltro, se tiene que:

dVdc(t)

dt
=

1

C
(Sαifα(t) + Sβifβ(t)) (3.7)

Por último, el sistema puede ser representado de�niendo las variables de estado ifα(t), ifβ(t) y
Vdc(t):

difα(t)

dt
=

1

Lf
vsα(t)− Rf

Lf
ifα(t)− 1

Lf
SαVdc(t) (3.8)

difβ(t)

dt
=

1

Lf
vsβ(t)− Rf

Lf
ifβ(t)− 1

Lf
SβVdc(t) (3.9)

dVdc(t)

dt
=

1

C
(Sαifα(t) + Sβifβ(t)) (3.10)

A su vez, las corrientes de la fuente se pueden obtener como:

isα(t) = ilα(t) + ifα(t) (3.11)

isβ(t) = ilβ(t) + ifβ(t) (3.12)

Para el diseño de la estrategia MPC en tiempo discreto, se de�nen los vectores:

if (k)
4
=

[
ifα(k)
ifβ(k)

]
, vs(k)

4
=

[
vsα(k)
vsβ(k)

]
, s(k)

4
=

[
Sα(k)
Sβ(k)

]
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Discretizando las ecuaciones (3.8), (3.9) y (3.10) mediante la aproximación de Euler forward,
se llega a:

if (k + 1) =

(
1− RfTs

Lf

)
if (k)− Ts

Lf
s(k)Vdc(k) +

Ts
Lf
vs(k) (3.13)

Vdc(k + 1) = Vdc(k) +
Ts
C

(s(k))T if (k) (3.14)

donde Ts es el tiempo de muestreo y k ∈ N es el instante de muestreo. Si se escoge el vector de
estado:

x(k) =

[
if (k)
Vdc(k)

]
(3.15)

dadas las ecuaciones (3.13) y (3.14) se llega a:

x(k + 1) = A(s(k))x(k) +Bvs(k) (3.16)

donde

A(s(k)) =




(
1− RfTs

Lf

)
I2 −

Ts
Lf
s(k)

Ts
C

(s(k))T 1


 ∈ R3×3, B =



Ts
Lf
I2

01×2


 ∈ R3×2 (3.17)

aquí I2 representa la identidad de 2x2 y 01×2 es un vector de ceros de dos columnas y una �la.

En consecuencia, la variable manipulada serán los pulsos de control hacia el inversor (s(k))
y las variables controladas serán las corrientes del inversor (if (k)) y el voltaje en el dc-link
(Vdc(k)).
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3.2. FCS-MPC para el �ltro activo

En conversores de potencia, la forma de implementar MPC de estado �nito (FCS-MPC) es
aprovechándose de la naturaleza discreta de estos. Dado que los conversores poseen un número
de estados �nitos de conmutación, la optimización para resolver el problema MPC puede ser
simpli�cada reduciendo el número de predicciones sólo para aquellos estados de conmutación
posibles. Entonces cada predicción es evaluada en la función de costos, y consecuentemente el
estado de conmutación con mínimo costo es seleccionado y aplicado. En la �gura 3.3 se presenta
un diagrama de control MPC implementado en SAPF, se tiene que la variable manipulada son
los pulsos de control al inversor; el actuador es el inversor; la variable a controlar es la corriente
del �ltro; y la planta es la fuente más la carga. Las variables involucradas en el proceso se
explican a continuación. El conversor de potencia utilizado en este trabajo es un inversor de

SAPF
C
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Figura 3.3: Diagrama de control MPC implementado en SAPF. Modi�cado de [53]

voltaje trifásico de dos niveles (2L-VSI, por su nombre en inglés 2 level - voltage source inverter),
en el cual los estados están limitados en 8 conmutaciones posibles, los que se muestran en (3.18).

S
4
=








0
0
0


 ,




0
0
1


 ,




0
1
0


 ,




0
1
1


 ,




1
0
0


 ,




1
0
1


 ,




1
1
0


 ,




1
1
1





 = {s0, s1, ..., s7} (3.18)

Se debe destacar que la matriz A(s(k)) del sistema (3.16) puede tomar ocho valores posibles
dependiendo del valor de s(k) ∈ S.

Por otro lado, de las ecuaciones (3.11), (3.12) se puede obtener el modelo discreto para las
corrientes de la fuente:

isα(k) = ilα(k) + ifα(k) (3.19)
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isβ(k) = ilβ(k) + ifβ(k) (3.20)

Por lo tanto, los valores predichos se pueden expresar como:

isα(k + 1) = ilα(k + 1) + ifα(k + 1) (3.21)

isβ(k + 1) = ilβ(k + 1) + ifβ(k + 1) (3.22)

Las corrientes il(k) son sensadas. Además, dada la alta frecuencia de muestreo, es posible apro-
ximar il(k + 1) ≈ il(k), con el �n de no introducir el cálculo de il(k + 1) al sistema [53].

En efecto, es posible de�nir la salida del sistema como las corrientes en la fuente y el voltaje
en el dc-link :

xp(k)
4
=

[
is(k)
Vdc(k)

]
=

[
if (k) + il(k)
Vdc(k)

]
=

[
if (k)
Vdc(k)

]
+

[
il(k)

0

]
= C · x(k) +D · d(k)

con il(k)
4
=

[
ilα(k)
ilβ(k)

]
, is(k)

4
=

[
isα(k)
isβ(k)

]
, C =




1 0 0
0 1 0
0 0 1


 , D =




1 0 0
0 1 0
0 0 0




donde d(k) = il(k) se puede de�nir como una perturbación medible.

Con la aproximación vs(k + 1) ≈ vs(k) (i.e. predicción persistente), dada la alta frecuen-
cia de muestreo utilizada [53], es posible predecir las variables de control relevantes para el
sistema SAPF, las cuales son la potencia activa y reactiva entregada por la fuente, P̂s y Q̂s

respectivamente, y el voltaje en el dc-link, V̂dc.

P̂s(k + 1) = vsα(k)isα(k + 1) + vsβ(k)isβ(k + 1) = vTs (k)

[
1 0
0 1

]
is(k + 1)

⇒ P̂s(k + 1) = vTs (k)

[
1 0 0
0 1 0

]
xp(k + 1) (3.23)

Q̂s(k + 1) = vsβ(k)isα(k + 1)− vsα(k)isβ(k + 1) = vTs (k)

[
0 −1
1 0

]
is(k + 1)

⇒ Q̂s(k + 1) = vTs (k)

[
0 −1 0
1 0 0

]
xp(k + 1) (3.24)

⇒ V̂dc(k + 1) =
[
0 0 1

]
xp(k + 1) (3.25)

El algoritmo de control MPC propuesto utiliza las predicciones anteriormente expuestas (en
el instante k + 2, lo cual se implementa mediante un simple retardo en las predicciones y las
referencias) escogiendo el valor de s(k + 1) que minimice la función (basado en [53]):

J(s(k + 1)) = λ1(P ∗s (k + 2)− P̂s(k + 2))2

+λ2(Q∗s(k + 2)− Q̂s(k + 2))2 (3.26)

donde el superíndice ∗ denota los valores de las referencias; λ1 y λ2 son los ponderadores de la
función objetivo, los cuales permiten un balance entre el seguimiento potencia activa y reactiva;
P ∗s y Q∗s son las referencias de la potencia activa y reactiva del sistema, respectivamente.
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La razón de minimizar (3.26) en el instante k+2 se debe a que en la práctica un gran número
de cálculos son requeridos para medir variables, obtener predicciones, minimizar J y aplicar s(k),
introduciendo un gran retardo en la actuación (s(k)) [97, 98]. Este retardo puede deteriorar el
desempeño del controlador si es que no es considerado en el diseño. Para compensar este retardo
se supone que los cálculos anteriores se pueden completar dentro de un período de muestreo
del sistema. En la �gura 3.4 se puede observar un diagrama simpli�cado con los instantes de
tiempo considerados en el algoritmo MPC en conversores, donde se explica como compensar el
retardo mencionado.

El caso ideal se muestra en la �gura 3.4 a), ya que se considera nulo el tiempo de cálculo de
MPC. En este caso se miden las variables x(k) en el instante k, luego se realizan las predicciones
x̂(k + 1) y se minimiza J(k + 1), para posteriormente actuar en k. Por lo tanto, se mide y se
actúa en k. En la �gura 3.4 b) se observa el caso real sin compensación del retardo, en este caso,
dado que el cálculo del estado óptimo, s(k), requiere casi todo el período de muestreo, el estado
seleccionado se calcula asumiendo que se aplicará en el instante k y se aplica en k+1. Con el �n
de tener en cuenta este retardo, las predicciones son calculadas conociendo el estado anterior,
de tal forma de minimizar el funcional en k+ 2, sin la necesidad de incluir un mayor tiempo de
computo, así con este método se volvería al caso ideal, en este caso, calcular el control en k+ 1
y aplicarlo en ese mismo instante, esto se muestra en la �gura 3.4 c).

k k+1 k+2

k k+1 k+2

k k+1 k+2

a)

b)

c)

x(k) measured
min J(k+1)
s(k) applied

x(k) measured
min J(k+1) x(k+1) predicted

s(k) applied

x(k+1) predicted
s(k+1) applied

calculation

calculation

calculation

x(k+1) predicted

x(k) measured
min J(k+1) → s(k)

min J(k+2) → s(k+1)
s(k) → x(k+2) predicted

^

^

^
^

Figura 3.4: Tiempos de operación para MPC en conversores. a) Caso ideal. b) Caso real sin
compensación de retardo. c) Caso real con compensación de retardo (modi�cado de [49]).
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En el algoritmo 1 se muestra un pseudo código que explica cómo implementar el controlador
predictivo con compensación de retardo. Se observa que en el primer instante k se minimizan dos
funciones objetivos (J(s(k)) y J(s(k + 1))) para encontrar la acción de control correspondiente
al instante posterior (s(k+ 1)). En el segundo instante k+ 1 solamente se minimiza una función
objetivo (J(s(k+2))), ya que se utilizan los valores calculados en el instante anterior (s(k+1)).
Así, compensar el retardo no introduce mayores tiempos de cálculo en el diseño del controlador.

Algoritmo 1 Algoritmo de control predictivo con compensación de retardo
1: Para aplicar la acción de control en k + 1 y compensar el retardo, partir el algoritmo de

control en k → medir x(k)
2: for i = 1 hasta 7 do
3: predecir x̂(k + 1) para cada si

resolver mı́n J(x̂(k + 1)) para cada si(k) → s(k)
4: end for
5: return x̂(k + 1)opt, s(k)
6: for j = 1 hasta 7 do
7: predecir x̂(k + 2) para cada sj, dado x̂(k + 1)opt y s(k) anterior

resolver mı́n J(x̂(k + 2)) para cada sj → s(k + 1)
8: end for
9: return x̂(k + 2)opt, s(k + 1)
10: Aplicar la acción de control s(k + 1) en k + 1

11: Para aplicar la acción de control en k + 2, en k + 1→ medir x(k + 1)
12: for i = 1 hasta 7 do
13: predecir x̂(k + 3) para cada si, dado x̂(k + 2)opt y s(k + 1) de la iteración anterior

resolver mı́n J(x̂(k + 3)) para cada si → s(k + 2)
14: end for
15: Aplicar la acción de control s(k + 2) en k + 2

{el algoritmo se repite inde�nidamente}

Por otro lado, el diseño de las referencias de (3.26) se debe realizar de tal forma que sean
acordes a los requerimientos del SAPF, es decir, que sean capaces de llevar el sistema a un estado
deseado sin desestabilizar la planta. A continuación, se explica el diseño de tales referencias.
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3.3. Diseño de referencias para el controlador MPC

La función de costo en (3.26) utiliza como referencias Q∗s(k + 1), P ∗s (k + 1) y un voltaje dc
�ltrado Ṽ ∗dc(k + 1), el cual se explica a continuación. Para esta formulación se asume conocido
el valor de la referencia Q∗s(k) y también para la referencia de voltaje dc V ∗dc(k). Por lo cual,
el problema de diseño de referencia consiste en encontrar P ∗s (k + 1) y el valor del voltaje dc
�ltrado, con tal de obtener un factor de potencia unitario.

Dado que la dinámica del dc-link no puede ser escogida de forma arbitraria, ya que esta debe
ser más lenta que la de la potencia activa, se introduce el horizonte de predicción de la referencia
N [53, 50]. Éste valor es un parámetro que determina el voltaje �ltrado Ṽ ∗dc(k + 1), el cual se
obtiene mediante el voltaje medido en el dc-link en el instante k, Vdc(k):

Ṽ ∗dc(k + 1) = Vdc(k) +
1

N
(V ∗dc(k)− Vdc(k)) (3.27)

este valor permite al conversor alcanzar el voltaje de referencia V ∗dc(k) linealmente en N pasos.
Por ejemplo, si N = 500, el voltaje de referencia se alcanza en 500 pasos, es decir, en k = 500·Ts.

La dinámica del dc-link puede ser modelada como:

dVdc(t)

dt
=

1

C
idc(t) (3.28)

Por lo cual, discretizando (3.28) mediante el método de Euler backward, con tal de obtener la
predicción de la corriente del dc-link de manera explicita y encontrar la corriente de referencia
requerida para el voltaje �ltrado Ṽ ∗dc(k + 1) en (3.27):

i∗dc(k + 1) =
C

Ts
(Ṽ ∗dc(k + 1)− Vdc(k)) (3.29)

=
1

N

(
C

Ts
(V ∗dc(k)− Vdc(k))

)
(3.30)

Así la corriente en el capacitor está limitada a (100/N) % del total de la corriente requerida
para que el voltaje Vdc alcance el voltaje de referencia V ∗dc.

En efecto, para alcanzar el voltaje de referencia (3.27), el cambio requerido en el �ujo de la
activa para regular esta variable se calcula como:

P ∗dc(k + 1) = i∗dc(k + 1)Ṽ ∗dc(k + 1) (3.31)

La referencia para la potencia en la carga está dada por la componente dc de la expresión:

P ∗l (k + 1) = vTs (k + 1)

[
2 1
1 2

]
il(k + 1) (3.32)

Se aproxima vTs (k + 1) ≈ vTs (k) e il(k + 1) ≈ il(k), dada la frecuencia utilizada en MPC (este
caso particular, fs = 40 kHz). Además, la componente dc de P ∗l (k + 1) se obtiene mediante un
�ltro digital Butterworth pasa bajo de segundo orden, con una frecuencia de corte de 25 Hz.
Así la referencia de potencia del lado de la fuente es:

P ∗s (k + 1) = P ∗l (k + 1) + P ∗dc(k + 1) (3.33)

En consecuencia, en la �gura 3.5 se muestra el diagrama de bloques que describe estrategia
FCS-MPC para el SAPF.
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Figura 3.5: Diagrama de bloques de MPC con diseño de referencias.

3.4. Resultados por simulación del SAPF para FCS-MPC

De acuerdo a la �gura 3.1, los parámetros para la simulación del SAPF incluyen un inver-
sor tipo fuente de voltaje con interruptores IGBTs trifásico, alimentando una carga no lineal
conformada por un puente recti�cador trifásico no controlado de onda completa y una carga de
10 kW (ver �gura 3.6). En particular los parámetros del sistema son resumidos en la tabla 3.1
(estos valores fueron seleccionados en base al trabajo [53]).

Figura 3.6: Carga no lineal: puente recti�cador de onda completa conectado a una carga R

En las �guras 3.7 y 3.9 se observa el comportamiento de las corrientes, potencias activa y
reactiva, y voltaje en el dc-link del �ltro activo ante la carga de la �gura 3.6, antes y después
de ser conectado el SAPF. En los resultados que se presentan la estrategia de control utilizada
para el �ltro activo fue FCS-MPC.

En la �gura 3.7, de arriba hacia abajo, el primer grá�co muestra la forma de las corrientes
de la carga (iL), el segundo muestra la forma de las corrientes de la red (is), y el tercero muestra
la forma de las corrientes del �ltro (if ); de aquí en adelante, en todas las �guras de señales
trifásicas de este capítulo, el color azul está asociado a la fase a, el verde a la fase b, y el rojo a
la fase c. Como era de esperarse, cuando se conecta el �ltro, este inyecta corrientes que eliminan
gran parte de la distorsión armónica de la corriente de la fuente. Como consecuencia, la forma
de la onda en la fuente es casi sinusoidal, pasando de un 23.6% a un 4.39% de THD.
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Tabla 3.1: Parámetros del �ltro activo a utilizar

Parámetros Valores
Voltaje de la fuente: Vs 230 Vrms
Frecuencia de la fuente 50 Hz

Inductancia en la carga: LL 4.7 mH
Resistencia en la carga: RL 28.94 Ω
Inductancia en el �ltro: Lf 4.75 mH
Resistencia en el �ltro: Rf 0.4 Ω

Voltaje dc-link: Vdc 700 V
Capacitancia dc-link: C 2200 µF
Potencia nominal: P s 10 kW

Frecuencia de muestreo del controlador: fs 40 kHz (Ts = 25 µs)
Horizonte de predicción de la referencia de voltaje: Ṽ ∗dc 600

Por otra parte, en las �guras 3.8a) y 3.8b) se observa el espectro armónico de la corriente de
la fuente antes y después de conectar el SAPF, respectivamente, donde se tiene que el espectro
armónico disminuye luego de conectar el �ltro. Especí�camente se reduce el 5to, 7mo, 11vo,
13er, 17mo y 19no armónico. Además, se debe destacar que luego de conectar el SAPF aparecen
armónicas pares, lo cual se debe a la naturaleza de los efectos de conmutación de FCS-MPC.
No obstante, estos armónicos no causan preocupación en el sistema, ya que son fáciles de �ltrar,
por ejemplo con inductancias o transformadores.
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Figura 3.7: Evolución de las corrientes del sistema antes y después de conectar el SAPF. a)
Corriente en la carga. b) Corriente en la fuente. c) Corriente en el �ltro.

En la �gura 3.9, de arriba hacia abajo, el primer grá�co muestra la potencia activa instantá-
nea, en azul, y la potencia reactiva instantánea, en verde; el segundo muestra el comportamiento
del voltaje en el dc-link. Se puede notar que, al conectar el SAPF, la potencia activa entrega por
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Figura 3.8: Espectro armónico de la corriente de la red (isa): a) antes de conectar el SAPF. b)
después de conectar el SAPF

la fuente se vuelve constante, también se logra aumentar el factor de potencia de un valor de 0.84
a un 0.99. Asimismo, la potencia reactiva se torna cercana a cero, lo que demuestra la e�cacia
del SAPF al compensar potencia reactiva. Por otro lado, la dinámica del voltaje en el dc-link
posee rizado, debido a la forma en que se calcula la referencia (ver ecuación (3.27)), y además,
por el constante �ujo de potencia entre el sistema y el inversor. Una forma de reducir este rizado
es aumentar adecuadamente el valor de las inductancias en cada fase, pero esto aumentaría el
costo de implementación del sistema. No obstante, para esta aplicación en especí�co se puede
tolerar este comportamiento, ya que no afecta el análisis. Cabe destacar que el voltaje en el
dc-link se encuentra bajo la referencia de 700 [V], ya que se tienen pérdidas por conmutación.

Para comprobar el rendimiento del �ltro activo ante otras topologías de cargas no lineales
se realiza un estudio para diversas cargas. En la �gura 3.10a) se presenta una carga con tres
resistencias iguales en conexión estrella, donde en la fase a se conecta un diodo en serie, lo cual
agrega una componente no lineal. A su vez, en la �gura 3.10b) se presenta otra carga donde se
tienen tres resistencias iguales donde se conecta un diodo entre las fases a y b, y entre las fases
b y c, y en paralelo una carga RC. Las respuestas de las corrientes para este tipo de cargas
se muestra a continuación. Es importante destacar que se utiliza un valor de resistencias de
R = 15 [Ω] y C = 1 [µF ] para la simulación, y los otros parámetros de la tabla 3.1.

En la �gura 3.11 se observan las formas de onda de la corriente de la carga, la fuente y el
�ltro para la topología de carga no lineal de la �gura 3.10a). Se observa que cuando se conecta
el �ltro la corriente de la fuente vuelve a ser sinusoidal, pasando de una distorsión armónica
total de 43.35% en la fase a y 12.04% en la fase b y c, a un 4.52% promedio en cada fase.
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Figura 3.9: Potencia activa y reactiva de la fuente y dinámica del voltaje en el dc-link.

Figura 3.10: Tipos de carga no lineal: a) Resistencias en conexión estrella con un diodo en serie
en la fase a. b) Resistencias en serie con diodos conectadas en paralelo a una carga RC.

Para el análisis de la otra carga, la �gura 3.12 muestra las formas de onda de las corrientes
características del sistema, es decir, la corriente de la carga, de la fuente y el �ltro para la carga
no lineal de la �gura 3.10b). Se observa que cuando se conecta el �ltro la corriente de la fuente
recupera su forma sinusoidal, cambiando el THD desde 36.87% en la fase b y 28.4% en la fase
b y c, a un 4.51% promedio en cada fase.

Por lo tanto, el �ltro activo en paralelo logra compensar los armónicos de corriente, potencia
reactiva y desbalances independiente de la topología de la carga.
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Figura 3.11: Corrientes del sistema para la carga no lineal de la �gura 3.8a) antes y después de
conectar el SAPF. a) Corriente en la carga. b) Corriente en la fuente. c) Corriente en el �ltro.
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Figura 3.12: Corrientes del sistema para la carga no lineal de la �gura 3.7b) antes y después de
conectar el SAPF. a) Corriente en la carga. b) Corriente en la fuente. c) Corriente en el �ltro.

3.5. Diseño de control predictivo multi-objetivo

Una de las mayores ventajas del control predictivo es incorporar muchas variables del sistema
en una sola ley de control, siempre y cuando se escojan los ponderadores adecuados [99]. Hoy
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en día existen diferentes métodos numéricos y analíticos para el diseño de estos parámetros [48],
también, muchas veces son determinados de forma heurística [53], los cuales solo consideran
ciertas condiciones de operación del sistema. Por otro lado, en [25], [71] se plantea una forma
alternativa de resolver el problema de minimizar una función de desempeño, para ello se formula
un problema de optimización multi-objetivo sin la necesidad de escoger ponderadores.

Dado lo anterior, se puede observar que existe una problemática aún no resuelta para en-
contrar los ponderadores de la función de costo en MPC. Es por ello que la propuesta de este
trabajo consiste en encontrar una forma de sintonizar MPC en inversores mediante la emulación
de un problema de control predictivo multi-objetivo (MO-MPC).

En [100], para un estanque cónico se realiza un problema de optimización multi-objetivo
para resolver MPC. En cada instante del problema se calcula la frontera de Pareto y con esto
se encuentra un valor del factor de peso equivalente, para pasar de un problema multi-objetivo
a un mono-objetivo. Así se en cada instante se tendrá un ponderador distinto que se adaptara
a las condiciones de Pareto. El ponderador que se utiliza en el controlador MPC es un modelo
equivalente de todos los pesos obtenidos en cada instante. Como ventaja de este método es que
la sintonización del parámetro se adaptaría a los cambios de operación del sistema. Por lo tanto,
siguiendo este trabajo se desarrollará el método para sintonizar MPC en inversores.

Un problema MO-MPC aplicado a inversores, considerando la compensación del retardo,
puede expresarse como:

mı́n
s(k+1)∈S

Jk+2(s(k + 1)) = mı́n
s(k+1)∈S

[Jk+2
1 (s(k + 1)), Jk+2

2 (s(k + 1)), ..., Jk+2
M (s(k + 1))]T (3.34)

donde s(k + 1) es el estado de conmutación aplicado en k + 1 y Jk+2 es un vector de funciones
objetivos en función de los estados, las cuales son opuestas, es decir, si una aumenta la otra
disminuye. La solución del problema es una secuencia de control de la llamada frontera óptima
de Pareto.

Por lo tanto, en términos generales, sean M funciones objetivos, para de�nir la optimalidad
de Pareto se considera la secuencia de control factible Sp(k) = [sp(k), ..., sp(k +N − 1)], donde
sp ∈ estados de conmutación y N es el horizonte de predicción. La secuencia de control Sp(k)
es llamada Pareto óptima sí y solo sí no existe otra acción de control factible S(k) tal que:

i) Ji(S(k)) ≤ Ji(S
p(k)), para i = 1, ...,M

ii) Ji(S(k)) < Ji(S
p(k)), para al menos un i ∈ {1, ...,M}

El conjunto de todos los valores de las funciones objetivos correspondientes a soluciones óptimas
de Pareto (Ps) es conocido como frontera óptima de Pareto PF = {[J1(Sp(k)), ..., JM(Sp(k))]T :
Sp(k) ∈ Ps}.

Dado que solo una acción de control puede ser aplicada al sistema, se debe establecer un
criterio con tal de encontrar la mejor secuencia de control Sp(k) = [sp(k), ..., sp(k + N − 1)]
perteneciente a la frontera de Pareto. Este criterio está directamente relacionado con el error
de seguimiento de referencia y frecuencia de conmutación.

En la �gura 3.13, Λ representa el conjunto de soluciones factibles; la frontera de Pareto está
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representada por +. Las acciones de control UA, UB y UC son factibles y sólo UA y UB son
óptimos de Pareto. Por otro lado, UD es una solución infactible o utópica [1].

Figura 3.13: Frontera de Pareto y sus distintas soluciones [1].

La forma de encontrar la frontera óptima de Pareto puede ser resuelta por distintos métodos,
entre ellos, por medio del algoritmo de Branch and Bround ; a través de algoritmos genéticos; por
nombrar algunos. En el caso de inversores, se utiliza búsqueda exhaustiva, dada la naturaleza
discreta del inversor y sus acciones de control �nitas (en el caso del inversor de dos niveles y
tres piernas, el orden de las soluciones es de 10).

La optimización multi-objetivo puede ser resuelta utilizando el algoritmo ε − constraint
[100, 101] (que fundamentalmente consiste en transformar el problema multi-objetivo en un
mono-objetivo donde se minimiza una función objetivo y las otras funciones se expresan como
desigualdades. El problema de este método es escoger tales desigualdades), para más detalles
ver el anexo 7.4 de esta tesis.

Debido a la di�cultad y costo computacional que signi�ca encontrar la frontera de Pareto
en tiempo real para aplicaciones, se propone relacionar MO-MPC con FCS-MPC. Para ello se
deben encontrar los ponderadores (λ) que hagan que los problemas sean equivalente. Es por
esto, que se propone resolver dinámicamente, en cada instante k de la simulación, el problema:

encontrar λ1, λ2, ..., λM ≥ 0, ∀(J1, ..., JM) ∈ PF , (3.35)

arg mı́n
s(k+1)

{J1(s(k + 1)), ..., JM(s(k + 1))} =

arg mı́n
s(k+1)

{λ1J1(s(k + 1)) + λ2J2(s(k + 1)), ..., λMJM(s(k + 1))}

es decir, se escogen los valores de λ que emulen al controlador obtenido por la solución del
problema multi-objetivo.

Por último, para introducir al sistema de control los valores de λ obtenidos es preferible
modelar esta señal como una función variable en cada instante k, es decir, λ = λ(k), con un
tiempo de muestreo igual al del controlador predictivo. Para realizar una buena identi�cación,
se pueden incluir variables exógenas propias del sistema, por ejemplo en el caso de inversores,
las potencias, corrientes, pulsos de control, entre otros.

La principal desventaja de este método de sintonización es que al expresar el problema
multi-objetivo en uno mono-objetivo, no todas las soluciones Pareto óptimas son accesibles por
la elección de factores de ponderación.
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En el caso de que la frontera de Pareto cuente con solo una solución óptima, el valor de λ es
libre, y en este caso en particular se escoge λ(i) = λ(i− 1), i ∈ N para agregar correlación entre
el ponderador y su autorregresor. Para los demás casos de posibles fronteras se resuelve (3.35).

En efecto, para probar el método descrito sobre encontrar los parámetros de la función
objetivo, se aplicará MO-MPC al �ltro activo de�nido anteriormente. En este caso de estudio,
las soluciones con el nuevo controlador se obtienen sobre la misma condición de operación
utilizada para el cálculo de λ(k). A continuación, se describe tal propuesta:

Se busca resolver el problema multi-objetivo:

mı́n
s(k+1)∈S

J(s(k + 1)) = {J1(s(k + 1)), J2(s(k + 1))}

donde

J1(s(k + 1)) = (P ∗s (k + 2)− P̂s(k + 2))2

J2(s(k + 1)) = (Q∗s(k + 2)− Q̂s(k + 2))2 (3.36)

Es importante destacar que J1 y J2 son objetivos opuestos, vale decir, si uno aumenta, el otro
disminuye. Esto se debe a que no es posible minimizar el error de seguimiento de la potencia
activa y reactiva al mismo tiempo.

La optimización multi-objetivo permitirá encontrar el valor de λ1 y λ2, para posteriormente
utilizar MPC convencional, minimizando la función:

J(s(k + 1)) = λ1(P ∗s (k + 2)− P̂s(k + 2))2 + λ2(Q∗s(k + 2)− Q̂s(k + 2))2, λ1, λ2 ≥ 0 (3.37)

Por simplicidad de aquí en adelante se considerará λ1 = 1, ya que si se tienen M funciones
objetivos, sólo se necesitan M − 1 ponderadores para manejar el valor relativo de la función de
costo.

Para ilustrar el método propuesto, en la �gura 3.14 se muestra un ejemplo de resolución de
(3.35), en este caso se tiene la frontera de Pareto de solamente dos funciones objetivos. Los
valores de J1 y J2 utilizados para el ejemplo se muestran en la tabla 3.2. Se observa que la
frontera de Pareto para el instante k = 1230 posee cuatro puntos, con acciones de control s0, s1,
s3 y s6. Dado que se utiliza el algoritmo ε−constraint, con condición de que J2 ≤ 500 [VAR], la
acción de control seleccionada en este instante es s1. Es decir, esta es la solución del problema
MO-MPC. Por lo tanto, se debe cumplir:

λ2 ≥ 0, ∀(J1, J2) ∈ PF ,
arg mı́n

s(k+1)
{J1(s(k + 1)), J2(s(k + 1))} = arg mı́n

s(k+1)
{J1(s(k + 1)) + λ2J2(s(k + 1))}

⇔ s1 = arg mı́n
s(k+1)

{J1(s(k + 1)) + λ2J2(s(k + 1))} (3.38)

Se debe recordar que la acción de control s0 y s7 poseen el mismo comportamiento, por lo cual
para el cálculo de λ sólo se considera s0.

Para solucionar (3.38) se debe tener en claro que se deben escoger los valores de λ que hagan
que J(s1) = J1(s1) + λ2J2(s1) sea el mínimo global en el instante k estudiado, así siguiendo
[100] se debe resolver el problema:

J1(s1) + λ2J2(s1) ≤ J1(s∗) + λ2J2(s∗)

33



Tabla 3.2: Ejemplo de la selección de s(k + 1) para MO-MPC

J1 J2 Pareto óptimo Condición de ε-constraint solución
s0 1531 420.4 X X x
s1 709.9 427.4 X X X
s2 1855 715 x x x
s3 2676 132.8 X X x
s4 2353 1268 x x x
s5 1208 1556 x x x
s6 386.5 708 X x x

Se denota s∗ como las otras acciones de control Pareto óptimas. Al resolver se llega a que el
conjunto solución de λ que cumple con lo anterior es λ2 ∈ [0.1498, 0.8677]. En este caso se
escogerá el mínimo valor del intervalo.
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Figura 3.14: Frontera de Pareto del sistema SAPF en el instante k = 1230

3.6. MO-MPC para un �ltro activo con un inversor de dos

niveles

A continuación se presentan los resultados obtenidos para la propuesta de control predictivo
multi-objetivo aplicada al sistema SAPF, para ello se estudiarán los rendimientos obtenidos
con MO-MPC y FCS-MPC, con los modelos para λ, control proporcional-integral y control por
histéresis. Para ello, primero se deben destacar los siguientes puntos, los cuales son válidos para
todo el resto del trabajo:

• El cálculo del THD se realiza en los treinta últimos ciclos de la señal, ya que FCS-MPC
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posee frecuencia de conmutación variable.

• La frecuencia de conmutación se calcula contando una subida de 0 a 1 y luego una bajada
de 1 a cero como una sola conmutación. El promedio se calcula para cada semiconductor.

• El promedio y desviación estándar de Ji, i = 1, 2, 3, se calcula luego de que las señales del
sistema se estabilizan.

• El tiempo de cálculo se computa luego que las señales del sistema se estabilizan.

• Las simulaciones fueron realizadas en un ordenador con un procesador Intel(R) Core(TM)
i7-3770 CPU @3.40 GHz, en conjunto con un sistema operativo Windows Professional 7,
64 bits.

En este caso sólo se considera un factor de ponderación en la función objetivo (ver ecuación
(3.37)). En la �gura 3.15 se muestran los valores de λ2(k), en función de los instantes k de
la simulación, determinados al resolver (3.35). Para solucionar el problema multi-objetivo se
utiliza la condición de minimizar J1 = eP , sujeto a la restricción para el error de la potencia
reactiva eQ < 500 [VAR]. Es decir, dado que la potencia del sistema es P = 10 kW, el error de
la potencia reactiva debe ser menor a un 5%.
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Figura 3.15: Señal obtenida para λ2(k).

Para introducir la señal del ponderador λ2(k) al controlador FCS-MPC, se identi�ca un
modelo dinámico que dependa de las variables del sistema SAPF. Esto último se hace para
que el ponderador logre adaptarse al sistema en cuestión. En consecuencia, para sintonizar un
modelo de λ2 se proponen dos métodos (basado en [100]):

1. Se identi�ca un modelo ARX con la data histórica de λ(k)

2. Identi�car el valor promedio de la señal de λ(k).

Siguiendo lo anterior, para generar el modelo ARX de λ2(k), se utilizan las variables del sistema
SAPF más representativas, las cuales son la potencia activa (Ps), reactiva (Qs), el error de
seguimiento de la potencia activa (ePs) y reactiva (eQs) y la potencia reactiva al cuadrado (Q

2
s).

35



Por lo tanto, el modelo posee una estructura de la forma:

λ̂2(k) = 0.31λ2(k − 1) + 0.22λ2(k − 2) + 0.006Qs(k − 2)− 0.005Ps(k − 1)

+0.003Ps(k − 2) + 0.026ePs(k − 1) + 0.33eQs(k − 2)

−0.78eQs(k − 3) + 0.0005Q2
s(k − 1)− 0.0013Q2

s(k − 2) (3.39)

En la �gura 3.16 se observa grá�camente la señal de λ2 y el modelo, λ̂2, incluido el promedio,
con un valor de λ2 = 0.53. Se tiene que el RMSE de λ̂2 es de 0.2145 y el de λ2 es de 0.5474
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Figura 3.16: Comparación entre λ real y λ estimado.

Se observa que dada la simplicidad del modelo lineal, no es posible representar una función
tan variante en el tiempo, más aún, no se pueden representar los peaks de la señal de λ2. No
obstante, se observa que el modelo ARX sigue la tendencia de subida y bajada de la señal. En
el anexo 7.3 se puede ver una propuesta de diseño de cómo mejorar la identi�cación.

En la tabla 3.3 se presentan los resultados obtenidos por MO-MPC, FCS-MPC utilizando un
modelo ARX y el promedio de λ2(k), y también, para realizar una comparación, se muestran los
controladores clásicos, proporcional-integral (PI) con modulación por ancho de pulso (PWM) y
control de corriente por histéresis (HCC). Para el control PI se utiliza una modulación PWM
a 10 kHz, y para HCC una banda de histéresis de δ = 0 y una frecuencia de muestreo de 40
kHz, para tener resultados comparables con FCS-MPC. En el anexo 7.1. se explica más acerca
de estos controladores clásicos.

Primeramente se debe notar que el controlador PI con PWM es mejor que las demás formas
de control, en cuanto a THD se re�ere. Esto es debido a la etapa de modulación presente en
la estrategia, lo que genera una frecuencia de conmutación �ja. Tanto MPC como HCC poseen
frecuencia de conmutación variable. Es por ello que el controlador PI posee mejores estadísticos
(J1 y J2) que HCC. Sin embargo, MPC y HCC poseen una mejor respuesta dinámica que el
controlador PI.
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Al comparar el controlador PI con MO-MPC se observa que este último posee un mejor
rendimiento en cuanto a seguimiento de referencia, ya que obtiene mejores estadísticos J1 y J2

que el controlador lineal. Esto se debe a la naturaleza no lineal del �ltro activo, y al esquema
de control utilizado para el controlador PI. En este caso el controlador proporcional-integral no
logra cero error en estado estacionario, ya que las formas de onda a controlar no son comple-
tamente continuas, dado las �uctuaciones de potencia con el sistema y el dc-link. En cambio,
FCS-MPC es capaz de trabajar con estas no linealidades y conseguir un mejor desempeño.

Se observa que al aplicar MO-MPC se obtiene un menor valor para J1 que para J2, esto se
debe a que el criterio de optimización utilizado minimiza J1 y J2 al mismo tiempo. Además, es
posible notar que FCS-MPC con los modelos de λ2 posee resultados muy similares, en tanto a
THD, frecuencia de conmutación y estadísticos J1 y J2. Considerando lo anterior, FCS-MPC
es capaz de emular la solución del problema multi-objetivo, tanto para el modelo ARX, como
para el promedio de λ.

Por último, los tiempos de cálculo entre FCS-MPC con λ �jo y variable son muy similares
y menores que MO-MPC, logrando así el objetivo de pasar de un problema multi-objetivo a
uno mono-objetivo (en [50] se implementa un algoritmo de control predictivo similar al de este
trabajo y logran llevarlo a cabo en menos de 3µs, con una frecuencia de muestreo de Ts = 20µs,
lo cual demuestra la factibilidad de implementar el controlador FCS-MPC propuesto).

Tabla 3.3: Resultados para MO-MPC

MO-MPC FCS-MPC Control clásico
Parámetros ARX Prom (λ(k)) PI + PWM HCC

THD % 4.389 4.377 4.401 3.887 4.781
Promedio Qs VAR 0.241 0.432 -0.384 0.073 -1.595
Máxima fsw kHz 21.5 22.5 22.5 10.0 20.0
Promedio fsw kHz 8.960 9.077 9.100 10.0 9.559
Promedio
(Std) J1

W
252.18
(246.50)

255.58
(237.15)

255.14
(236.63)

267.97
(244.47)

298.36
(288.92)

Promedio
(Std) J2

VAR
263.51
(245.04)

262.68
(259.80)

263.55
(250.62)

285.28
(309.74)

275.46
(303.23)

Máx Tcalc µs 45.41 26.65 23.47 3.87 4.12
Promedio Tcalc µs 35.45 19.20 10.65 3.15 3.61

Para comprobar que el método propuesto es capaz de adaptarse ante cambios de carga, se
realizará una prueba ante cuatro distintos escenarios. El primero y el segundo es una carga no
lineal (ver �gura 3.6), con una potencia de 5 y 10 kW, respectivamente. El tercer y cuarto esce-
nario es una carga resistiva desbalanceada, con una potencia de 10 y 12.5 kW, respectivamente.

El primer escenario se aplica durante 0.1 [s]; luego, el segundo escenario se da por 0.15 [s];
posteriormente, el tercero se mantiene por 0.1 [s]; �nalmente, el cuarto se mantiene por 0.1 [s].
En la �gura 3.17a) se muestra esta situación, para la corriente en la carga del SAPF.

En la �gura 3.17b) se observan los resultados de la corriente de la red utilizando MO-MPC,
con el criterio de optimización anteriormente mencionado, es decir, el error de la potencia
reactiva debe ser menor a un 5% del total. Se puede notar que los peaks de corriente se producen
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justo en el instante cuando se realiza el cambio de carga.
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Figura 3.17: Corrientes del SAPF ante cambios de carga. a) Corriente en la carga. b) Corriente
en la red.

Para comprobar el criterio de optimización multi-objetivo, en la �gura 3.18 se muestra la
potencia activa y reactiva, y se observa que para una potencia de 5 kW, el error de la potencia
activa será de 250 VAR, aproximadamente. En cambio, para una potencia de 10 kW, se tendrá
un error de potencia reactiva de 500 VAR.
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Figura 3.18: Potencia activa y reactiva para el SAPF ante cambios de carga
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Para emular la solución del problema MO-MPC, se realiza un modelo del ponderador que
relaciona MO-MPC con FCS-MPC. Esto se muestra en la �gura 3.19. Se identi�ca con un
modelo ARX y el promedio. La estructura del modelo autorregresivo es:

λ̂2(k) = 0.41λ2(k − 1) + 0.0043Qs(k − 1) + 0.0059Qs(k − 2)− 0.0011Ps(k − 2)

−0.0078Ps(k − 3) + 0.088ePs(k − 2)− 0.00017Q2
s(k − 1) + 0.00035Q2

s(k − 2) (3.40)

Además, el promedio de λ2 tiene un valor de λ2 = 0.354. Se tiene que el RMSE de λ̂2 es de
0.3711 y el de λ2 es de 0.6252. Se puede notar que en t = 0.1 [s] los valores del ponderador
son un poco más bajos, debido a que aumenta el valor del error de la potencia reactiva, por los
cambios de carga.

0.095 0.1 0.105

0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5

Time [s]

λ 2(k
)

Values λ
2
(k)

 

 

λ
2
(k) real

λ
2
(k) ARX

mean λ
2
(k)

Figura 3.19: Valores de λ2(k) para cambios de carga

Los resultados de esta prueba se muestran en la tabla 3.4, donde se observan los valores del
THD para cada escenario o carga. Se puede notar que el modelo ARX es capaz de emular el
comportamiento de MO-MPC en cuanto a THD se re�ere. Sin embargo, el promedio de la señal
completa de λ2 no lo logra, esto es debido a que no se adapta a los cambios de carga, ya que es
�jo.

Tabla 3.4: THD en cada cambio carga

Carga 1 Carga 2 Carga 3 Carga 4
MO-MPC 5.079 4.389 3.877 3.356

FCS-MPC λ ARX 5.089 4.455 3.988 3.312
FCS-MPC λ Prom 5.145 4.688 4.253 3.871

En la tabla 3.5 se muestra el tiempo de estabilización de la corriente en la red luego del
cambio de carga. Se puede notar que independiente de la técnica de control utilizada, ya sea
MO-MPC, o FCS-MPC con el ponderador variable o �jo, el tiempo de estabilización varía muy
poco entre una y otra, lo cual se debe a la excelente dinámica de MPC.
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Tabla 3.5: Tiempo de estabilización para cada cambio de carga

Carga 1 a 2 Carga 2 a 3 Carga 3 a 4
MO-MPC 0.298 0.187 0.198

FCS-MPC λ ARX 0.311 0.183 0.194
FCS-MPC λ Prom 0.293 0.171 0.188

Se puede notar que el controlador FCS-MPC con el ponderador ARX, emula de mejor manera
la solución del problema MO-MPC ante cambios de carga. Sin embargo, el ponderador �jo, se
comporta muy bien, cuando este se calcula en estado estacionario.

A continuación, se probará la propuesta MO-MPC en un inversor multinivel con tal de validar
los resultados obtenidos anteriormente.

3.7. MO-MPC para un �ltro activo con un inversor de tres

niveles

Entre las topologías multinivel, el inversor con �jación por diodos o inversor �jado al punto
neutro (NPC) es el más común en aplicaciones industriales a pesar de las di�cultades en el
control de estos [38]. Un método prometedor para el control de NPC es MPC [2] ya que tiene un
número �nito de estados de conmutación, y así el problema de optimización se simpli�ca para
el cálculo de una función de coste en los posibles estados de conmutación.

En la �gura 3.20 se puede observar un diagrama de un inversor NPC. Cada fase del inversor
está compuesta de cuatro interruptores (IGBT) y dos diodos, donde los dos interruptores cen-
trales y los diodos permiten conectar el punto neutral al DC link. Esto permite la generación
de tres niveles de voltaje en la salida de cada fase x = {a, b, c}, con respecto al punto neutral,
considerando las conmutaciones presentadas en la tabla 3.6.

La variable Sx representa los estados de conmutación para cada fase, con x = {a, b, c}. Ade-
más, es posible denotar tres posibles valores de voltaje a la salida de la fase respectiva del
inversor, con +, 0 y -, que representan las conmutaciones que generan Vdc

2
, 0 y −Vdc

2
respecti-

vamente. Por otro lado, se debe destacar que Sx1 = Sx3 y Sx2 = Sx4, donde x es el negado de
x.

Tabla 3.6: Estados de conmutación para NPC

Sx1 Sx2 Sx3 Sx4 Vout
+ 1 1 0 0 Vdc

2

0 0 1 1 0 0
- 0 0 1 1 -Vdc

2

El inversor NPC aplica 19 vectores de voltaje (Vswitch) en coordenadas αβ al sistema mediante
27 posibles estados de conmutación, tal como se muestra en la �gura 3.21.
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Figura 3.20: NPC conectado a una carga resistiva - inductiva [2].

Figura 3.21: Estados de conmutación y vectores de voltaje de un inversor NPC [2].

Para modelar el sistema SAPF con un inversor NPC conectado en serie con una inductancia
L y una resistencia R se aplica la ley de Kirchho� (el diagrama de modelación es equivalente al
de la �gura 3.2), por lo que el modelo para la corriente del �ltro NPC es:

L
dif (t)

dt
+Rif (t) = (vswitch(t)− vs(t)) (3.41)

Donde t ∈ R es el tiempo en estado continuo; if es la corriente de compensación que inyecta
el �ltro; vs es el voltaje de la red y vswitch es el voltaje que provee el NPC el cual depende de
los estados de conmutación y del voltaje DC del capacitor. El modelo discreto (utilizando el
método de Euler forward) viene dado por:

îf (k + 1) =

(
1− RTs

L

)
if (k) +

Ts
L

(vswitch(k)− vs(k)) (3.42)
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donde k ∈ N son los instantes de tiempo y Ts es el tiempo de muestreo. Así el objetivo de MPC
es hacer que i permanezca lo más cercano sea posible a la referencia.

En el lado DC del inversor se tiene que el voltage puede ser calculado como:

dVc(t)

dt
=

1

C
ic(t) (3.43)

Vc es el voltaje del capacitor, ic es la corriente a través del capacitor. el equivalente en tiempo
discreto mediante el método Euler forward es:

V̂c(k + 1) = Vc(k) +
Ts
C

ic(k) (3.44)

Por lo cual, para cada capacitor se tiene que las predicciones vienen dadas por:

V̂c1(k + 1) = Vc1(k) +
Ts
C

ic1(k)

V̂c2(k + 1) = Vc2(k) +
Ts
C

ic2(k) (3.45)

las corrientes ic1 e ic2 dependen del estado de conmutación del inversor y de los valores de la
corriente en la salida, y se calculan como:

ic1(k) = idc(k)−H1aia(k)−H1bib(k)−H1cic(k)

ic2(k) = idc(k)−H2aia(k)−H2bib(k)−H2cic(k) (3.46)

idc(k) es la corriente suministrada por la fuente de voltaje DC (Vdc). Las variables H1x y H2x

dependen de los estados de conmutación y se de�nen por:

H1x =

{
1 si Sx = “ + ”

0 otro caso
(3.47)

H2x =

{
1 si Sx = “− ”

0 otro caso
(3.48)

con x = a, b, c. Por último, para obtener las referencias de corriente (i∗) en cada fase se utiliza
el algoritmo de potencia instantánea explicado en el anexo 7.1. Además, se utiliza un predictor
lineal para el cálculo de futuras referencias [95]. Con ello la referencia queda de la forma:

î
∗
(k + 2) = 1.5̂i

∗
(k)− 0.5̂i

∗
(k − 1) (3.49)

y para el voltaje de la red (vs) se utiliza extrapolación [6]:

v̂s(k + 1) = 3vs(k)− 3vs(k − 1) + vs(k − 2) (3.50)

Posteriormente se utiliza MPC considerando la compensación del retardo, explicado en el capí-
tulo 3 de esta tesis, minimizando la función de costos:

J(s(k + 1)) =
∑

j=a,b,c

(̂ij(k + 2)− î∗j(k + 2))2

+λ2(V̂c1(k + 2)− V̂c2(k + 2))2 + λ3

∑

i=a,b,c

(si(k + 1)− si(k))2 (3.51)
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Es decir, el objetivo de control es realizar un seguimiento de las referencias de corriente;
balancear los voltajes del dc link ; y minimizar la frecuencia de conmutación. En este caso se
tiene que λ2 y λ3 son los factores de ponderación, utilizados para la importancia relativa del
balance de voltajes DC y la frecuencia de conmutación. En contraste al �ltro activo con el
inversor de dos niveles, aquí se utilizan tres objetivos en la función de costo, lo cual se debe a
que el inversor NPC posee una mayor cantidad de estados de conmutación, por ende tiene más
puntos en la frontera óptima de Pareto.

Así, para la elección de estos valores se propone realizar una optimización multi-objetivo de
(3.51), siguiendo la propuesta:

Se resuelve:

mı́n J(s(k + 1)) = {J1(s(k + 1)), J2(s(k + 1)), J3(s(k + 2))}
donde

J1(s(k + 1)) =
∑

j=a,b,c

(̂ij(k + 2)− î∗j(k + 2))2

J2(s(k + 1)) = (V̂c1(k + 2)− V̂c2(k + 2))2

J3(s(k + 1)) =
∑

i=a,b,c

(si(k + 1)− si(k))2 (3.52)

La solución permitirá encontrar valores para λ2 y λ3, con tal de emular el comportamiento de
MO-MPC.

Para resolver el problema multi-objetivo, se consideró el criterio ε-constraint (ver anexo 7.4),
considerando que el máximo error entre la corriente de compensación (i) y la señal de referencia
sea menor a un 5%; y que la diferencia de voltaje en los condensadores sea menor a 1 [V].

Es importante destacar que las simulaciones fueron realizadas en base a los mismos paráme-
tros mostrados en la tabla 3.1. De esta forma los resultados obtenidos con NPC son comparables
con los resultados anteriores.

En la �gura 3.22 se observa la señal de los coe�cientes de ponderación obtenidos al resolver
(3.35) para el problema anterior. A su vez, se muestra la señal promedio de los ponderadores,
en este caso λ2 = 0.4350 y λ3 = 0.5338. Cabe destacar, que dado los resultados anteriormente
estudiados, se puede concluir que sólo basta tomar el promedio de la señal para obtener buenos
resultados en estado estacionario.

Además, se realiza una comparación con un controlador clásico, el cual es un control de
corriente proporcional-integral con modulación PWM a 10 kHz (ver anexo 7.1).

En la tabla 3.7 se muestran los resultados obtenidos con MO-MPC y FCS-MPC utilizando
el ponderador obtenido como el promedio de las señales de λ2 y λ3. Se muestra que NPC reduce
el THD de la señal y disminuye la frecuencia de conmutación en comparación al inversor de dos
niveles, anteriormente estudiado. También, se observa que el valor promedio de λ logra emular
el comportamiento de MO-MPC, llevando el problema multi-objetivo a uno mono-objetivo,
en un tiempo aceptable para una implementación real (en [2] se implementa un algoritmo de
control predictivo muy similar en 52 µs en una DSP Texas Instruments, en tal caso el tiempo
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Figura 3.22: Dinámica de λ2(k) y λ3(k) para propuesta NPC.

de muestreo fue de Ts = 100 µs).

Por otro lado, el inversor NPC posee una menor frecuencia de conmutación que el controlador
PI, sin embargo, este último posee un mejor desempeño en cuanto a contenido armónico (THD)
se re�ere, ya que tiene una frecuencia �ja de conmutación, dada la etapa de modulación. Además,
posee una implementación más sencilla, ya que se demora menos en ejecutar el algoritmo de
control. Por último, el controlador PI entrega en promedio una menor cantidad de potencia
reactiva.

Tabla 3.7: Resultados para NPC

Parámetros MO-MPC MPC promedio λ PI + PWM
THD % 3.653 3.612 2.832

Promedio Qs VAR 1.320 1.665 0.575
Máxima fsw kHz 12.0 13.0 10.0
Promedio fsw kHz 4.110 4.440 10.0
Promedio
(Std) J1

A
0.869
(0.693)

0.808
(0.624)

0.722
(0.566)

Promedio
(Std) J2

Volt
0.705
(0.557)

0.745
(0.589)

0.889
(0.968)

Promedio
(Std) J3

-
0.993
(0.948)

1.032
(0.9157)

1.233
(0.988)

Función de costo J 1/seg 9.441 9.271 14.645
Máx Tcalc µs 350.35 98.26 9.29

Promedio Tcalc µs 235.88 60.25 7.78

Para comparar de mejor forma el desempeño del controlador MPC, se estudiaran las señales
relevantes en la solución del problema multi-objetivo, es decir, la corriente de compensación y
la diferencia de voltaje en el dc-link. En efecto, en la �gura 3.23 se tienen los errores entre la
señal de compensación de referencia y la señal real del sistema, se observa que para MO-MPC
y FCS-MPC con los valores de λ promedio, se cumple que el máximo error es menor al 5%, o

44



equivalentemente a 1 [A] (dado que la corriente máxima es de ∼20 [A]).

El controlador PI posee características similares a MPC. Es importante mencionar que es-
te último no posee cero error en estado estacionario, porque las señales a controlar no son
completamente continuas.
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Figura 3.23: Error de seguimiento de referencia para la corriente de compensación, para MO-
MPC, FCS-MPC y control PI

En la �gura 3.24 se observa que MO-MPC y MPC no supere 1 [V] en la diferencia de voltaje de
los condensadores. Es decir, se cumple el criterio de optimización para MO-MPC. En contraste,
el control PI llega a valores sobre 1 [V], lo cual se debe a que el voltaje del dc-link posee rizado
y no es posible lograr cero error en estado estacionario.

Así es posible observar que dado estas elecciones de λ se puede emular la solución MO-MPC,
tanto para THD, frecuencia de switching, y para las restricciones de solución multi-objetivo.
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Figura 3.24: Diferencia de voltaje en los condensadores del inversor NPC para MO-MPC, FCS-
MPC y control PI.

3.8. Discusión

Con los resultados obtenidos, el �ltro activo demostró ser capaz de compensar reactivos,
armónicos y desbalances, indistintamente del tipo de carga conectada al sistema. Asimismo,
dada la modelación descrita para el controlador MPC, basta con una sola ley de control para
controlar las variables relevantes del sistema, es decir, la corriente del �ltro, el voltaje en el
dc-link, la potencia activa y reactiva.

La propuesta multi-objetivo es una poderosa herramienta que permite aplicar FCS-MPC
sin la necesidad de diseñar ponderadores dentro de la función de costo. Además, entrega una
�exibilidad bastante grande para resolver la ley de control sujeta a condiciones impuestas por
el diseñador. No obstante, se sugiere realizar una investigación para inversores con más estados
de conmutación posibles, ya que el inversor de dos niveles posee 8 estados, y la frontera óptima
de Pareto para dos objetivos tiene a lo más 4 puntos. Por lo que si se agrega un objetivo más, la
cantidad de puntos en la frontera disminuye a máximo dos. En este último caso, es más difícil
establecer condiciones para el sistema.

La e�cacia de la propuesta para la sintonización del controlador FCS-MPC se demuestra
mediante el porcentaje de violación de la restricción multi-objetivo. Los resultados mostrados
en la sección 3.6 cumplen con la restricción de que J2 = eQ < 500 [VAR]. Para MO-MPC se
tiene que el controlador cumple con la restricción en un 93.12% de los casos; para FCS-MPC con
el modelo ARX de λ la restricción se cumple en un 90.33% de los casos; utilizando el promedio
de la señal de λ la restricción se cumple en un 84.02% de los casos. Estos resultados son lógicos,
pues no todas las soluciones Pareto óptimas son accesibles por la elección de ponderadores. Por
lo cual se demuestra que esta técnica posee factibilidad en la solución. Es importante destacar
que MO-MPC no cumple el 100% de la restricción, ya que este es un problema "soft constraint",
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es decir, que si para algún momento la restricción limita demasiado las soluciones, el controlador
escogerá la que supere la restricción y sea mejor.

Es posible observar que dados los resultados obtenidos con MO-MPC, es posible implementar
esta técnica para un inversor de dos niveles dados los 8 estados de conmutación, sin embargo
para un inversor de tres niveles, dados los 27 estados de conmutación, el tiempo de computo
es muy grande. Por lo tanto, para inversores más complejos es necesario realizar la técnica de
sintonización propuesta.

Dado que se busca un modelo simple del ponderador, se recomienda utilizar el promedio de la
señal del modelo dinámico encontrado. Esto es debido, a que el promedio logra emular bastante
bien los resultados de MO-MPC en estado estacionario.

Asimismo, se comparó la técnica de control FCS-MPC con un controlador proporcional-
integral y un controlador por histéresis. Se probó que el control PI obtiene señales con mejor
contenido armónico que FCS-MPC y el controlador por histéresis obtiene una excelente dinámica
al igual que MPC.
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4 Control predictivo modulado

A continuación, se presenta la estrategia de control predictivo modulado (M2PC) para in-
versores. Primero se describe el diseño de esta técnica de control, para un inversor de dos y
tres niveles. Luego, se describe la propuesta multi-objetivo para M2PC (MO-M2PC). Posterior-
mente, se exponen los resultados por simulación obtenidos al aplicar M2PC y MO-M2PC en un
inversor conectado a una carga RL y a un �ltro activo. Finalmente, se realiza una discusión
sobre los resultados obtenidos.

4.1. MPC modulado para un inversor de dos niveles

Este enfoque nace porque FCS-MPC no cuenta con un modulador, por lo cual el controlador
puede elegir solo un estado de conmutación por cada instante de tiempo. Esto genera gran ri-
zado en las señales del sistema (mayor THD), y además, genera una frecuencia de conmutación
variable. Con tal de superar esta limitación se propone MPC modulado (M2PC) [3, 65, 62], el
cual está basado en la estrategia de control predictivo convencional adicionando un esquema de
modulación vectorial por ancho de pulso (SVPWM) inverso. Conociendo a priori el vector desea-
do a ser aplicado, el ciclo de trabajo puede ser calculado para cualquier estado del conversor
con funciones de costo con varios objetivos [3]. Esto tiene como ventaja incluir todas las carac-
terísticas de MPC y reducir el rizado en las señales del sistema, dada la etapa de modulación.
Además, entrega una frecuencia de conmutación �ja para el conversor.

Para un inversor trifásico de dos niveles, es posible de�nir seis vectores de voltaje activos
y dos nulos, tal como se muestra en la tabla 4.1. Los vectores activos generan un espacio en
coordenadas αβ que es posible separarlo seis sectores, cada uno de ellos delimitado por cada
par de vectores adyacentes, tal como se muestra en la �gura 4.1.

El esquema de control para M2PC es mostrado en la �gura 4.2, el cual es similar a FCS-MPC,
es decir, se calcula la predicción del comportamiento del sistema y se minimiza una función de
costo (G) para un cierto estado de conmutación. En contraste, M2PC determina la predicción de
dos vectores activos adyacentes y el vector nulo en cada instante de tiempo, y evalúa la función
de costo para cada vector. Para aplicar el esquema SVPWM, los ciclos de trabajo asociados a
los vectores se calculan de�niendolos inversamente proporcional al valor de la función de costos,
es decir, si la función de costos evaluada en un vector posee un valor elevado, el ciclo de trabajo
de este es reducido. En consecuencia, los ciclos de trabajo para los vectores en el esquema de
control se calcula resolviendo (4.1).
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Figura 4.1: Vectores válidos en αβ para el
inversor de dos niveles [3]

Tabla 4.1: Voltajes fase-fase para la salida del
inversor de dos niveles

Estado Vector vab vbc vac
s0 v0 0 0 0
s1 v1 vdc 0 −vdc

s2 v2 0 vdc −vdc

s3 v3 −vdc vdc 0
s4 v4 −vdc 0 vdc

s5 v5 0 −vdc vdc

s6 v6 vdc −vdc 0
s7 v7 0 0 0

Figura 4.2: Esquema de control para M2PC en un inversor de dos niveles [3]

d0 =
K

G(0)
, di =

K

G(i)
, dj =

K

G(j)

d0 + di + dj = 1 (4.1)

donde d0 corresponde al ciclo de trabajo del vector nulo, el cual es evaluado sólo una vez. di

y dj son los ciclos de trabajo para los estados de conmutación si y sj, respectivamente. G(0),
G(i) y G(j) son las funciones de costo evaluadas para el vector nulo, y los vectores activos vi y
vj, respectivamente, con (i, j) = (1, 2), (2, 3), (3, 4), (4, 5), (5, 6), (6, 1), de acuerdo a la tabla 4.1.
Resolviendo (4.1) se obtiene que:

d0 = G(i)G(j)/(G(0)G(i) +G(i)G(j) +G(0)G(j))

d1 = G(0)G(j)/(G(0)G(i) +G(i)G(j) +G(0)G(j)) (4.2)

d2 = G(0)G(i)/(G(0)G(i) +G(i)G(j) +G(0)G(j))

Con aquella expresión la nueva función de costo del sistema evaluada en cada instante de tiempo
es de�nida como sigue:

g(k + 1) = diG
(i) + djG

(j) (4.3)
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Los dos vectores activos que minimicen esta nueva función de costo son seleccionados y apli-
cados al conversor en el siguiente instante de tiempo. Luego de obtener los ciclos de trabajo y
seleccionar los vectores activos óptimos, un patrón de conmutación simétrico doble es adoptado,
con el �n de aplicar los vectores activos y el vector nulo. En este caso cada rama del inversor
debe cambiar su estado solo una vez en un periodo de conmutación. Para lograr esto, el periodo
de conmutación (Ts) se divide en siete partes. Tal como se muestra en la �gura 4.3. En efecto,
primero se aplica el vector de estado cero durante un cuarto del total de su tiempo de aplicación
(T0); luego siguen los dos vectores activos aplicados durante la mitad de su tiempo de aplicación
(Ti y Tj); luego se aplica nuevamente el vector cero durante un cuarto del total de su tiempo de
aplicación. Todo esto en medio periodo de conmutación. La siguiente mitad se aplica el mismo
patrón pero simétrico, es decir, como un espejo. De esta forma se logra un mejor desempeño en
cuanto a los armónicos de la señal de salida, dada la simetría que presentan las formas de onda
de la modulación.

Figura 4.3: Patrón de conmutación para los vectores óptimos [3]

Adicionalmente, se puede señalar que incluir el término d0G
(0) no mejora ni empeora en el

rendimiento del sistema en cuanto a la calidad de la energía, sólo aumenta el valor del criterio de
desempeño. Matemáticamente se explica como sigue: suponiendo que se incluye el vector nulo
en (4.3) se tendrá una nueva función de costo de�nida por:

g(k + 1) = diG
(i) + djG

(j) + d0G
(0) (4.4)

Por el conjunto de ecuaciones de (4.1) se tiene que:

d0G
(0) = K, diG

(i) = K, djG
(j) = K (4.5)

Reemplazando en (4.4):

g(k + 1) = K +K +K = 3K (4.6)

donde K se obtiene de resolver (4.1) y es igual a

K =

(
1

G(i)
+

1

G(j)
+

1

G(0)

)−1

=
G(i)G(j)G(0)

G(0)G(i) +G(0)G(j) +G(i)G(j)
. (4.7)

En conclusión, resolver el problema de optimización para (4.3) o para (4.4) es equivalente a
minimizar:

mı́n g(k + 1) =
G(i)G(j)G(0)

G(0)G(i) +G(0)G(j) +G(i)G(j)
(4.8)

50



Por otro lado, es lógico pensar que una forma de comparar las estrategias de control predictivo
es mediante la función objetivo. Para ello sigue que, suponiendo que MPC tiene una función de
costo GMPC y M2PC tiene una función GM2PC, además, que los vectores óptimos son v1 y v2.
Entonces, para efectos de comparar ambas funciones se de�ne la función de MPC como:

GMPC = G(v1) (4.9)

mientras que para M2PC se tiene que la función equivalente viene dada por (4.8) y se expresa
como:

GM2PC =
G(v1)G(v2)G(v0)

G(v0)G(v1) +G(v1)G(v2) +G(v0)G(v2)
(4.10)

Es fácil notar que (4.10) cumple que:

GM2PC = G(v1) · G(v2)G(v0)

G(v0)G(v1) +G(v1)G(v2) +G(v0)G(v2)︸ ︷︷ ︸
<1

< G(v1) (4.11)

En consecuencia,

GM2PC < GMPC (4.12)

Es decir, el control predictivo modulado posee un menor valor de la función objetivo.

Como comentarios se tiene que: (i) La estrategia de modulación permite reducir el error de
seguimiento al tener un menor valor en la función de costo; (ii) Resolver (4.3) es equivalente a
minimizar (4.8), es por ello que se pueden hacer las suposiciones anteriores y probar el resultado
de (4.12); (iii) En caso de que el vector nulo sea el óptimo en la función de costo de MPC, el
ciclo de trabajo de este será mayor que el de los otros dos vectores activos. Además, de la misma
forma se puede probar que GM2PC < GMPC para el vector nulo. (iv) Si la función de costos G
representa el error de alguna variable del sistema, se tendrá que M2PC tendra un menor error
de seguimiento de referencia que MPC, dado el resultado de (4.12).

Para implementar este controlador, es necesario tener en consideración el retardo del actua-
dor, es decir, el inversor. La idea de la compensación del retardo es similar a MPC de estado
�nito. Por lo tanto se debe minimizar la función de costo (4.3) en el instante k + 2, con el �n
de obtener y aplicar la acción de control en el instante k + 1:

g(k + 2) = TiG
(i)(k + 2) + TjG

(j)(k + 2) (4.13)

Para obtener el valor óptimo de predicción de la variable de control x̂(k + 1), necesario para
encontrar G(k+ 2), se debe tener en cuenta el patrón simétrico aplicado en el instante anterior
(k), por lo cual se tendrá un calculo recursivo, vale decir, primero se realiza una predicción
para el instante k + T0

4
, x̂

k+
T0
4
. Luego, utilizando este mismo valor predicho, se calcula el valor

de x̂
k+

T0
4

+
Ti
2

; asimismo, con este nueva predicción se calcula x̂
k+

T0
4

+
Ti
2

+
Tj
2

; y así sucesivamente.

Finalmente se obtiene x̂k+Ts = x̂(k + 1). En la �gura 4.4 se presenta un esquema para la
compensación de retardo de M2PC.
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Figura 4.4: Compensación del retardo para M2PC

El diseño de la técnica de control para un inversor de dos niveles se puede expandir para
cualquier topología, en particular para un inversor de tres niveles. A continuación, se describe
la técnica de control M2PC para un inversor de tres niveles.

4.2. MPC modulado para un inversor de tres niveles

Para seguir con la validación del control predictivo modulado, se trabajará con un inversor
de tres niveles NPC (neutral point clamped). El diseño de M2PC para esta topología es el mismo
de la sección 4.1 de esta tesis, es decir, el que se utiliza para el inversor de dos niveles [5], por
tanto, los ciclos de trabajo, la función objetivo y los vectores de conmutación se calculan de la
misma forma. No obstante, la forma de aplicar la modulación vectorial es distinta y se explica
a continuación.

Los 27 vectores de conmutación son mostrados en la �gura 3.20 y la tabla 3.6. De acuerdo a
la magnitud los 27 vectores son divididos en cuatro grupos: vectores nulos, vectores pequeños,
vectores medianos y vectores grandes.

• Los vectores nulos son aquellos que se encuentran en el origen del plano αβ (−,−,−),
(0, 0, 0), (+,+,+); conectando la salida a tierra, de este modo se produce un voltaje nulo.

• Los vectores pequeños son vectores dobles y se subdividen en vectores pequeños superiores
e inferiores. Los seis vectores (+, 0, 0), (+,+, 0), (0,+, 0), (0,+,+), (0, 0,+), (+, 0,+) son
vectores pequeños superiores y (0,−,−), (0, 0,−), (−, 0,−), (−, 0, 0), (−,−, 0), (0,−, 0)
son los seis vectores pequeños inferiores con la misma magnitud de vdc/

√
6. Estos vectores

conectan las salidas de corriente alterna a dos niveles de tensión DC-link consecutivos.

• Los vectores medianos son (+, 0,−), (0,+,−), (−,+, 0), (−, 0,+), (0,−,+) y (+,−, 0)
tienen la magnitud de vdc/

√
2. Estos vectores producen desequilibrios de tensión en los

condensadores y por lo tanto deben ser compensados.

• Los vectores grandes son (+,−,−), (+,+,−), (−,+,−), (−,+,+), (−,−,+), y (+,−,+).
Estos vectores generan el más alto voltaje de corriente alterna con magnitud vdc ·

√
2/3.

De hecho, estos vectores son equivalentes a los seis vectores activos del inversor de dos
niveles.
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Para realizar SVM, el hexágono de la �gura 3.20 se divide en tres hexágonos para generar
los pulsos de control, produciendo 18 sectores, ver �gura 4.5. El primer hexágono contiene los
vectores pequeños en sus vértices y el vector nulo en el centro, es decir, V0, V1, V2, V3, V4, V5,
V6. El segundo hexágono consiste de seis vectores medianos en sus vértices y el vector nulo en
el centro, V0, V8, V10, V12, V14, V16, V18. El tercer hexágono incluye los seis vectores grandes en
sus vértices y el vector nulo en el centro, V0, V7, V9, V11, V13, V15, V17. La forma de aplicar la
modulación vectorial es trabajar con cada hexágono como si fuese un inversor de dos niveles,
vale decir, los vectores en los vértices son los vectores activos y el del centro es el nulo [4, 102].

Figura 4.5: Hexágonos del inversor de tres niveles. (a) Hexágono pequeño, (b) Hexágono me-
diano, (c) Hexágono grande

La generación de pulsos de control dependerá en cual hexágono se esté trabajando. Para
el hexágono pequeño se deben considerar los vectores superiores e inferiores en el patrón de
control. En cambio, para el hexágono mediano y grande solamente se considera un único vector.
Además, se deben considerar los tres vectores nulos en cada hexágono y sector. En la �gura 4.6
se puede observar un ejemplo del patrón simétrico para el sector I del hexágono pequeño, los
vectores V −0 , V 0

0 , V
+

0 son (−,−,−), (0, 0, 0) y (+,+,+), respectivamente; V +
1 , V +

2 y V −1 , V −2
son los vectores superior e inferior, respectivamente. En la �gura 4.7 se observa otro ejemplo
del patrón simétrico para el sector I del hexágono mediano.
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Figura 4.6: Ejemplo de patrón simétrico para el hexágono pequeño en el sector I [4].

Figura 4.7: Ejemplo de patrón simétrico para el hexágono mediano en el sector I [4].

Por lo tanto, la forma de aplicar M2PC en el inversor NPC se resume en un diagrama de blo-
ques mostrado en la �gura 4.8. Se observa que al igual que en MPC se realizan las predicciones,
y en este caso, el problema de optimización entrega los ciclos de trabajo y los vectores activos
óptimos para aplicar la modulación.
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Figura 4.8: Esquema de control para M2PC en un inversor de tres niveles [5]

A continuación se muestran los resultados obtenidos con esta estrategia de control en un
inversor conectado a una carga RL y al �ltro activo.

4.3. Resultados por simulación para M2PC

4.3.1. Inversor de dos niveles

Para validar los resultados de M2PC, estos son comparados con FCS-MPC, para observar
las ventajas y desventajas de ambos métodos. Primero se estudia la topología de un inversor de
voltaje conectado a una carga RL. Luego se estudia M2PC en el �ltro activo.

4.3.1.1. Inversor de voltaje conectado a una carga RL

En la �gura 4.9 se presenta un diagrama con la topología de un inversor de voltaje trifásico
de dos niveles y tres piernas, conectado a una carga RL. La función objetivo de MPC a utilizar
es:

G(k + 2) =
(
îa(k + 2)− i∗a(k + 2)

)2

+
(
îb(k + 2)− i∗b(k + 2)

)2

(4.14)

+
(
îc(k + 2)− i∗c(k + 2)

)2

con î(k + 1) la predicción de la corriente e i∗(k + 1) la referencia de corriente.

Para efectos de simulación se utilizan los parámetros de la tabla 4.2. Además, con tal de tener
resultados comparables con respecto al THD de la señal, para FCS-MPC se escoge un tiempo
de muestreo Ts = 33.34 µs y para M2PC se escoge Ts = 100 µs 1.

1Es importante destacar que el tiempo de computo promedio para el algoritmo de control FCS-MPC es de

Tc = 8.45 µs y para M2PC se tiene Tc = 21.84µs
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Figura 4.9: Inversor de voltaje conectado a una carga RL [3]

Tabla 4.2: Parámetros para la simulación

Parámetros Valores
Inductancia en la carga: L 3 mH
Resistencia en la carga: R 0.3 Ω

Voltaje dc-link: vdc 150 V
Potencia nominal 4 kVA
Corriente nominal 15 A

Resolución de la simulación (M2PC) 1 µs

En la �gura 4.10 se observan los resultados de la simulación para las corrientes de la carga en
αβ en estado estacionario para las técnicas de control predictivo. Se tiene que ambas poseen un
seguimiento de referencia muy similar, sin embargo, M2PC posee un rizado menor a FCS-MPC,
ya que, al THD de M2PC es de 1.85% y de FCS-MPC es de 2.56%.
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Figura 4.10: Corrientes en αβ para FCS-MPC y M2PC en p.u.
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Como se observa en las �guras 4.11 y 4.12, FCS-MPC presenta un espectro armónico muy
difuso, lo cual demuestra que esta estrategia posee una frecuencia de conmutación variable. Por
otro lado, para el control predictivo modulado se tiene una frecuencia de conmutación �ja, la
cual está localizada alrededor del armónico número 200 (200×50 Hz = 10kHz). Además, se
observa un acercamiento de los espectros hasta el armónico 40, se puede notar que M2PC logra
compensar armónicos de baja frecuencia, al contrario como lo hace FCS-MPC.0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2
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Figura 4.11: Espectro armónico de la co-
rriente utilizando FCS-MPC
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Figura 4.12: Espectro armónico de la co-
rriente utilizando M2PC

Para estudiar la dinámica de M2PC, se compara con FCS-MPC. Para ello se realiza un
cambio en la referencia de corriente desde 1 p.u. hasta 0.6 p.u., en el instante t = 0.12 segundos.
En ambos casos se observa una muy buena dinámica y, nuevamente, M2PC posee un menor
rizado que MPC. Esto se puede observar en la �gura 4.13. También, en la �gura 4.14 se puede
observar el comportamiento del voltaje a la salida del conversor para ambas formas de control.
Se puede decir que para el control predictivo clásico se presenta una disminución en la frecuencia
de conmutación cuando la referencia disminuye, la cual va desde los 4.6 kHz a los 3.7 kHz, y con
ello, se demuestra que posee una frecuencia de conmutación variable. En cambio, para M2PC,
la frecuencia de conmutación se mantiene constante, independiente del valor de la referencia,
gracias al esquema SVM presente.

Para realizar un análisis más general, en las tablas 4.3 y 4.4 se presentan distintas prue-
bas para el controlador predictivo clásico y el modulado, para ciertos valores de frecuencia de
muestreo. De la tabla 4.3 se tiene que para FCS-MPC, a medida que aumenta la frecuencia de
muestreo (o bien, disminuye el tiempo de muestreo) el THD disminuye signi�cativamente y la
frecuencia de conmutación aumenta. Lo mismo ocurre para la estrategia M2PC. Además, cabe
destacar que la frecuencia de conmutación es igual a la frecuencia de muestreo del controlador
predictivo modulado. Adicionalmente, se puede decir que es necesaria una alta frecuencia de
muestreo de FCS-MPC para obtener un rendimiento similar a M2PC, en cuanto al THD se
re�ere.
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Figura 4.13: Corrientes de la carga en αβ para FCS-MPC y M2PC en p.u., ante un cambio de
referencia de 1 p.u. a 0.6. p.u. en t = 0.12 s
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Figura 4.14: Voltajes fase neutro para FCS-MPC y M2PC en p.u., ante un cambio de referencia
de 1 p.u. a 0.6. p.u. en t = 0.12 s

En la tabla 4.4, se muestran los resultados del RMSE entre la corriente y su respectiva refe-
rencia, se puede concluir que la estrategia predictiva clásica posee un mayor error de seguimiento
de referencia que el control modulado, y con esto se válida que para tener un desempeño com-
parable entre ambos controladores FCS-MPC debe tener una frecuencia de muestreo mayor que
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M2PC. En otro orden de cosas, también se observan los valores de la función de costo promedio
de cada estrategia de control, MPC posee una función objetivo mayor que M2PC para cada
frecuencia de muestreo, en este caso se utiliza (4.8) como función de costo.

Tabla 4.3: Resultados de THD y frecuencia de conmutación (fsw) para FCS-MPC y M2PC bajo
distintas frecuencias de muestreo para un inversor de dos niveles conectado a una carga RL

Frecuencia de
muestreo

THD
FCS-MPC [%]

THD M2PC [%]
fsw

FCS-MPC [kHz]
fsw M2PC [kHz]

10 kHz (100 µs) 6.902 1.852 2.33 10
20 kHz (50 µs) 4.059 1.488 4.66 20

30 kHz (33.34 µs) 2.561 1.116 6.99 30
40 kHz (25 µs) 1.956 0.745 9.22 40

Tabla 4.4: Resultados de RMSE de seguimiento de referencia y valor de la función de costo
para FCS-MPC y M2PC bajo distintas frecuencias de muestreo para un inversor de dos niveles
conectado a una carga RL

Frecuencia de
muestreo

RMSE
FCS-MPC [A]

RMSE M2PC [A]
Función de costo
FCS-MPC [A2]

Función de costo
M2PC [A2]

10 kHz (100 µs) 1.58 0.47 2.36 1.24
20 kHz (50 µs) 1.16 0.39 1.70 1.01

30 kHz (33.34 µs) 0.75 0.27 1.07 0.55
40 kHz (25 µs) 0.47 0.15 0.45 0.32

4.3.1.2. SAPF con un inversor de dos niveles

Para el �ltro activo se considera la modelación descrita en el capítulo 3 de la tesis y los
parámetros de la tabla 3.1, además, la función de costos:

G(k + 2) = (P̂s(k + 2)− P ∗s (k + 2))2 + λ(Q̂s(k + 2)−Q∗s(k + 2))2 (4.15)

Donde λ es el factor de peso, el cual permite hacer un balance entre el seguimiento de la
referencia de potencia activa y reactiva. En este caso se escoge λ = 0.71. Además, con tal de
comparar las estrategias de control, con respecto al contenido armónico de la señal, la frecuencia
de muestreo para FCS-MPC es de fs = 40 kHz y para M2PC es de fs = 20 kHz; el tiempo de
resolución del controlador M2PC será 200 veces menor al tiempo de muestreo, es decir, 0.1 µs 2.

En la �gura 4.15 se muestra el comportamiento de SAPF bajo las técnicas de control pre-
dictivo clásico y modulado. Se observa que bajo estas circunstancias M2PC posee menor rizado
que MPC. En efecto, el THD de MPC es de 4.39% y para M2PC es de 2.73%.

2El tiempo de cómputo promedio para el algoritmo de control de MPC fue Tc = 11.45 µs y para M2PC se

obtuvo Tc = 30.33 µs
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Figura 4.15: Corrientes de la red para FCS-MPC y M2PC en el �ltro activo

Además, en las �guras 4.19 y 4.20 se observa el espectro de armónicos para las estrategias
de control. Se ve claramente que FCS-MPC posee un espectro ruidoso y con ello se demuestra
la variabilidad de la frecuencia de conmutación de esta técnica. En cambio, en la �gura 4.20,
para M2PC, se observa que posee una frecuencia de conmutación �ja, localizada alrededor del
armónico 400, es decir, 400×50 Hz = 20 kHz. Además, se observa un acercamiento de los
espectros hasta el armónico 40, se puede notar que M2PC logra compensar armónicos de baja
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Figura 4.16: Espectro armónico de la co-
rriente de la fuente de SAPF utilizando
FCS-MPC
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Figura 4.17: Espectro armónico de la co-
rriente de la fuente de SAPF utilizando
M2PC
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En las tablas 4.5 y 4.6 se presentan resultados para distintas frecuencias de conmutación
para las estrategias de control FCS-MPC y M2PC. En la tabla 4.5, al igual que el caso anterior,
se tiene que M2PC posee un menor THD que FCS-MPC para igual frecuencia de muestreo. Sin
embargo, posee una mayor frecuencia de conmutación. Por otro lado, en la tabla 4.6, se observa
que el control modulado posee un menor error de seguimiento de referencia y también un menor
valor en la función de costo, utilizando (4.8). El análisis, para esto es el mismo mencionado
anteriormente.

Tabla 4.5: Resultados de THD y frecuencia de conmutación (fsw) para FCS-MPC y M2PC bajo
distintas frecuencias de muestreo para SAPF con un inversor de dos niveles

Frecuencia de
muestreo

THD
FCS-MPC [%]

THD M2PC [%]
fsw

FCS-MPC [kHz]
fsw M2PC [kHz]

20 kHz (50 µs) 9.634 2.733 3.98 20
40 kHz (25 µs) 4.391 1.374 7.86 40

Tabla 4.6: Resultados de RMSE de seguimiento de referencia y valor de la función de costo para
FCS-MPC y M2PC bajo distintas frecuencias de muestreo para SAPF con un inversor de dos
niveles

Frecuencia de
muestreo

RMSE
FCS-MPC [W]

RMSE M2PC [W]
Función de costo
FCS-MPC [W2]

Función de costo
M2PC [W2]

20 kHz (50 µs) 213.236 155.549 1.210·106 0.815·106

40 kHz (25 µs) 168.589 123.335 0.305·106 0.221·106

Por lo tanto, se logró validar por simulación que M2PC puede ser utilizado en un �ltro activo
y obtener resultados más prometedores que para FCS-MPC.

4.3.2. Inversor de tres niveles

A continuación se muestran los resultados para un inversor NPC conectado a una carga RL
y para un �ltro activo con un inversor NPC.

4.3.2.1. Inversor de voltaje conectado a una carga RL

La función de costo para implementar MPC posee dos objetivos, el primero minimiza el
error de seguimiento de la referencia de corriente predicha; y el segundo es un balance entre los
voltajes de los condensadores. Por lo tanto las funciones objetivos se de�nen como:

G1(k + 2) =
∑

x={a,b,c}

(
îx(k + 2)− i∗x(k + 2)

)2

G2(k + 2) = (vdc1(k + 2)− vdc2(k + 2))2 (4.16)

donde î(k + 1) es la predicción de la corriente e i∗(k + 1) la referencia de corriente. En conse-
cuencia la función de costo queda de�nida por:

GMPC = G1 + λdc ·G2 (4.17)
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Para la simulación se utilizaron los parámetros de la tabla 4.2. Por otro lado, para obtener
resultados comparables en cuanto a calidad de energía (THD), en FCS-MPC se escoge un
tiempo de muestreo Ts = 33.34 µs y para M2PC se escoge Ts = 100 µs 3.

En la �gura 4.18 se observan las formas de la señal para la simulación de las corrientes de la
carga en abc en estado estacionario para las técnicas de control predictivo. Se tiene que ambas
poseen un seguimiento de referencia muy similar, no obstante, M2PC posee un rizado menor a
FCS-MPC, ya que, el THD de M2PC es de 1.39% y de FCS-MPC es de 1.91%.
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Figura 4.18: Corrientes en abc para FCS-MPC y M2PC en p.u.

En la �gura 4.19 se presentan los voltajes en uno de los condensadores, se puede apreciar
que en ambas técnicas este se mantiene constante, logrando el objetivo de control.

Como se observa en las �guras 4.20 y 4.21, el control predictivo clásico presenta un espectro
armónico muy difuso, lo que prueba que la frecuencia de conmutación de esta estrategia es
variable. Por otro lado, para el control predictivo modulado se tiene una frecuencia de conmu-
tación �ja, la cual está localizada alrededor del armónico número 200 (200 × 50 Hz = 10kHz).
Asimismo, se observa un acercamiento de los espectros hasta el armónico 40, se puede notar que
M2PC logra compensar armónicos de baja frecuencia, al contrario como lo hace FCS-MPC.

3Se debe considerar que el tiempo de computo promedio para el algoritmo de control MPC fue de Tc = 52.31µs
y para M2PC se obtuvo Tc = 69.45µs
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Figura 4.19: Voltaje de condensador para FCS-MPC y M2PC en p.u.0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2
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Figura 4.20: Espectro armónico de la co-
rriente utilizando FCS-MPC
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Figura 4.21: Espectro armónico de la co-
rriente utilizando M2PC

Para estudiar la dinámica del control predictivo modulado, se compara con el control predic-
tivo convencional. Para ello se realiza un cambio en la referencia de corriente desde 1 p.u. hasta
0.7 p.u., en el instante t = 0.1 segundos. En ambos casos se observa una muy buena dinámica
y, nuevamente, M2PC posee un menor rizado que MPC. Esto se puede observar en la �gura
4.22. También, en la �gura 4.23 se puede observar el comportamiento del voltaje a la salida del
conversor para ambas formas de control. Se puede concluir que para el control predictivo clásico
se presenta una disminución en la frecuencia de conmutación cuando la referencia disminuye,
la cual va desde 3.5 kHz a a los 3.0 kHz, así con esto se demuestra una frecuencia de conmu-
tación variable. En cambio, para M2PC, la frecuencia de conmutación se mantiene constante,
independiente del valor de la referencia, gracias al esquema de modulación vectorial utilizado.
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Figura 4.22: Corrientes de la carga en αβ para FCS-MPC y M2PC en p.u., ante un cambio de
referencia de 1 p.u. a 0.6 p.u. en t = 0.1 s
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Figura 4.23: Voltajes fase-fase para FCS-MPC y M2PC en p.u., ante un cambio de referencia
de 1 p.u. a 0.6 p.u. en t = 0.1 s

Al igual que en el inversor de dos niveles, para realizar un análisis más general, en las tablas 4.7
y 4.8 se presentan distintas pruebas para FCS-MPC y M2PC, para ciertos valores de frecuencia
de muestreo. Se tiene que para FCS-MPC, a medida que aumenta la frecuencia de muestreo el
THD disminuye signi�cativamente y la frecuencia de conmutación aumenta. Lo mismo ocurre
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para M2PC. Además, para este último, cabe destacar que la frecuencia de conmutación es igual
a la frecuencia de muestreo del controlador. Adicionalmente, se puede decir que es necesaria
una alta frecuencia de muestreo de FCS-MPC para obtener un rendimiento similar a M2PC, en
cuanto al THD se re�ere.

Tabla 4.7: Resultados de THD y frecuencia de conmutación (fsw) para FCS-MPC y M2PC bajo
distintas frecuencias de muestreo para un inversor de tres niveles conectado a una carga RL

Frecuencia de
muestreo

THD
FCS-MPC [%]

THD M2PC [%]
fsw

FCS-MPC [kHz]
fsw M2PC [kHz]

10 kHz (100 µs) 3.923 1.392 0.765 10
20 kHz (50 µs) 2.669 1.151 1.743 20

30 kHz (33.34 µs) 1.912 0.877 2.640 30
40 kHz (25 µs) 1.342 0.467 3.455 40

En la tabla 4.8, se muestran los resultados del RMSE entre la corriente y su respectiva
referencia, se puede concluir que la estrategia predictiva clásica posee un mayor error de segui-
miento de referencia que el control modulado, y con esto se válida que para tener un desempeño
comparable entre ambos controladores MPC debe tener una frecuencia de muestreo mayor que
M2PC. Por otro lado, también se observan los valores de la función de costo promedio de cada
estrategia de control, FCS-MPC posee una función de costo mayor que M2PC, donde se utiliza
(4.8) como función objetivo del control predictivo modulado.

Tabla 4.8: Resultados de RMSE de seguimiento de referencia y valor de la función de costo
para FCS-MPC y M2PC bajo distintas frecuencias de muestreo para un inversor de tres niveles
conectado a una carga RL

Frecuencia de
muestreo

RMSE
FCS-MPC [A]

RMSE
M2PC [A]

Función de costo
FCS-MPC [A2]

Función de costo
M2PC [A2]

10 kHz (100 µs) 1.28 0.36 1.78 0.88
20 kHz (50 µs) 1.05 0.29 1.30 0.72

30 kHz (33.34 µs) 0.54 0.22 0.95 0.59
40 kHz (25 µs) 0.34 0.11 0.68 0.25

65



4.3.2.2. SAPF con un inversor de tres niveles

En este caso para el modelamiento del �ltro activo, se utiliza el esquema de control conocido
como teoría p-q, o teoría generalizada para la compensación de la potencia reactiva instantánea,
el cual es presentado en [84, 95]. Los parámetros del �ltro activo a utilizar son los mismos que
para el inversor de voltaje de dos niveles, es decir, los que se muestran en la tabla 3.1. La función
objetivo a utilizar es:

G(k + 2) =
(
îa(k + 2)− i∗a(k + 2)

)2

+
(
îb(k + 2)− i∗b(k + 2)

)2

+
(
îc(k + 2)− i∗c(k + 2)

)2

+λdc (vdc1(k + 2)− vdc2(k + 2))2 (4.18)

En este caso se escoge λdc = 0.1. Además, con tal de obtener resultados comparables, en términos
del THD de la señal, la frecuencia de muestreo para FCS-MPC es de fs = 40 kHz y para el
control predictivo modulado fs = 20 kHz; el tiempo de resolución de M2PC será 200 veces
menor al tiempo de muestreo, es decir, 0.1 µs 4.

En la �gura 4.24 se muestra el comportamiento de SAPF bajo las técnicas de control pre-
dictivo clásico y modulado. Se observa que bajo estas circunstancias M2PC posee menor rizado
que MPC. En efecto, el THD de MPC es de 3.66% y para M2PC es de 3.41%.
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Figura 4.24: Corrientes de la red para FCS-MPC y M2PC, en el �ltro activo con inversor NPC.

En la �gura 4.25 se muestra el voltaje de uno de los capacitores en p.u. y se observa que este
se mantiene constante, logrando el objetivo de control en ambas estrategias.

4El tiempo de computo promedio para el algoritmo de control MPC fue de Tc = 61.17µs y para M2PC se

obtuvo Tc = 73.45µs
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Figura 4.25: Voltaje del dc-link para FCS-MPC y M2PC en p.u., en el SAPF con inversor NPC.

Además, en las �guras 4.26 y 4.27 se observa el espectro de armónicos para las estrategias
de control. Se ve claramente que FCS-MPC posee un espectro ruidoso y con ello demuestra que
esta técnica de control posee una frecuencia de conmutación variable. En cambio en la �gura
4.27, para M2PC se observa que posee una frecuencia de conmutación �ja, localizada alrededor
del armónico 400, es decir, a una frecuencia 400 × 50 Hz = 20 kHz. Por otro lado, se observa
un acercamiento de los espectros hasta el armónico 40, se puede notar que M2PC no logra
compensar armónicos de baja frecuencia como lo hace FCS-MPC.0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2
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Figura 4.26: Espectro armónico de la co-
rriente de la fuente de SAPF utilizando
FCS-MPC
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Figura 4.27: Espectro armónico de la co-
rriente de la fuente de SAPF utilizando
M2PC
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En las tablas 4.9 y 4.10 se presentan resultados para distintas frecuencias de conmutación
para las estrategias de control. De la tabla 4.9, al igual que el caso anterior, se tiene que M2PC
posee un menor THD que FCS-MPC para igual frecuencia de muestreo. Sin embargo, posee una
mayor frecuencia de conmutación. Adicionalmente, en la tabla 4.10, se observa que el control
modulado posee un menor error de seguimiento de referencia y un menor valor de la función
de costo, donde la función objetivo del control modulado es (4.8). El análisis, para esto es el
mismo mencionado anteriormente.

Tabla 4.9: Resultados de THD y frecuencia de conmutación (fsw) para FCS-MPC y M2PC bajo
distintas frecuencias de muestreo para SAPF con un inversor de tres niveles

Frecuencia de
muestreo

THD
FCS-MPC [%]

THD M2PC [%]
fsw

FCS-MPC [kHz]
fsw M2PC [kHz]

20 kHz (50 µs) 4.834 3.411 5.75 20
40 kHz (25 µs) 3.663 2.124 10.50 40

Tabla 4.10: Resultados de RMSE de seguimiento de referencia y valor de la función de costo
para FCS-MPC y M2PC bajo distintas frecuencias de muestreo para SAPF con un inversor de
tres niveles

Frecuencia de
muestreo

RMSE
FCS-MPC [A]

RMSE M2PC [A]
Función de costo

FCS-MPC
Función de costo

M2PC
20 kHz (50 µs) 1.144 0.428 8.431 6.585
40 kHz (25 µs) 0.487 0.221 5.423 4.125
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4.4. Diseño propuesto de MPC modulado multi-objetivo

De la revisión bibliográ�ca se ha concluido que la elección de los factores de ponderación para
la función de costo de MPC es un tema abierto para conversores de potencia. Es por esto, que
para evitar escoger los factores de peso en la función de costo de MPC se plantea una estrategia
de optimización multi-objetivo para M2PC (MO-M2PC). Para ello, suponiendo una función de
costos multi-objetivo para MPC de la forma:

G(k + 2) =




G1(k + 2)
G2(k + 2)

...
GM(k + 2)


 (4.19)

donde {Gp}p=1,2,...,M son las funciones de costo normalizadas del sistema (o bien, en tanto por
uno). Por la sección 4.1. de esta tesis, la función objetivo de M2PC es equivalente a minimizar:

g(k + 2) =




G
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1 G

(j)
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(j)
1 +G
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(j)
1

G
(i)
2 G

(j)
2 G

(0)
2

G
(0)
2 G

(i)
2 +G

(0)
2 G

(j)
2 +G

(i)
2 G

(j)
2

...
G

(i)
MG

(j)
M G

(0)
M

G
(0)
M G

(i)
M +G

(0)
M G

(j)
M +G

(i)
MG

(j)
M




=




g1

g2
...
gM


 (4.20)

donde G(0)
p , G(i)

p y G(j)
p , p = 1, 2, ...,M , son las funciones de costo evaluadas para el vector nulo,

vi y vj, respectivamente, con (i, j) = (1, 2), (2, 3), (3, 4), (4, 5), (5, 6), (6, 1), de acuerdo a la tabla
4.1. Es importante destacar que (4.20) está de�nida para cada sector determinado por el par de
vectores activos adyacentes.

De igual manera como se explica en la sección 3.5. de esta tesis la forma de resolver (4.20)
será mediante la frontera óptima de Pareto. En este caso, cada punto dentro de la frontera
representará un sector, es decir, un par de vectores adyacentes. Para encontrar la solución del
problema multi-objetivo, en la frontera de Pareto se busca el punto más cercano al origen y que
cumpla con cierta restricción gi ≤ ε, i = 1, 2, ...,M .

Para calcular los ciclos de trabajo de los vectores activos seleccionados (vi y vj) estos se
de�nen como inversamente proporcional a la distancia Euclidiana de las funciones de costo
MPC:

d0 =
K√

G2
1(v0) +G2

2(v0) + ...+G2
M(v0)

d1 =
K√

G2
1(vi) +G2

2(vi) + ...+G2
M(vi)

d2 =
K√

G2
1(vj) +G2

2(vj) + ...+G2
M(vj)

d0 + d1 + d2 = 1 (4.21)
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donde K es una constante; d0, di, dj son los ciclos de trabajo asociados al vector nulo, vi,
vj, respectivamente. Se debe destacar que el considerar los ciclos de trabajo con la distancia
Euclidiana de la funciones objetivos de MPC, podría no ser óptimo. Por lo que se vuelve,
nuevamente, un problema donde hay que sintonizar parámetros para el controlador

Para ejempli�car la propuesta anterior, a continuación se muestra un caso particular de dos
objetivos y un inversor de dos niveles, es decir, seis sectores posibles. En la �gura 4.28 se observa
el plano de M2PC �jado por los ejes g1 y g2, de�nidos como:

g1 =
G

(i)
1 G

(j)
1 G

(0)
1

G
(0)
1 G

(i)
1 +G

(0)
1 G

(j)
1 +G

(i)
1 G

(j)
1

y g2 =
G

(i)
2 G

(j)
2 G

(0)
2

G
(0)
2 G

(i)
2 +G

(0)
2 G

(j)
2 +G

(i)
2 G

(j)
2

(4.22)

Cada punto en el plano indica un sector. En este caso, la frontera óptima de Pareto está deter-
minada por los sectores II, III y V.

Figura 4.28: Ejemplo de frontera de Pareto para M2PC

Para resolver el problema multi-objetivo se busca el punto perteneciente a la frontera de
Pareto, que sea el más cercano al origen y que cumpla g2 ≤ ε. En la �gura 4.29 se observa esta
situación, aquí las posibles soluciones del problema son los sectores II, III y IV. Inmediatamente
se descarta el sector IV, debido a que no pertenece a la frontera de Pareto. El óptimo del
problema es el sector III, ya que aquí se cumple la condición para g2 y, a su vez es el más
cercano al origen.

Luego de encontrar el sector correspondiente a la solución multi-objetivo, este es llevado al
espacio de MPC, así como se observa en la �gura 4.30a). Cabe destacar que es lógico que en la
frontera de Pareto de MPC se encuentren los vectores v2, v3, v4 y v5, ya que en la frontera de
M2PC se tienen los sectores II, III y V.
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Figura 4.29: Ejemplo condición de Pareto para M2PC

Dado que la solución del problema es el sector III, los vectores comprometidos son v3, v4

y v0. Por lo tanto, para encontrar los ciclos de trabajo de esos vectores se propone calcular la
distancia Euclidiana desde el origen del plano hacia el vector, tal como se observa en la �gura
4.30b). En particular, se tiene:

T0 =
K

distv0
, T3 =

K

distv3
, T4 =

K

distv4
(4.23)

donde la distancia a cada vector es:

distv0 =
√
G2

1(v0) +G2
2(v0), distv3 =

√
G2

1(v3) +G2
2(v3), distv4 =

√
G2

1(v4) +G2
2(v4) (4.24)

Figura 4.30: Representación grá�ca de los objetivos de MPC. a) frontera de Pareto MPC. b)
distancia Euclidiana a cada vector del sector III

En la siguiente sección se muestran los resultados obtenidos para la estrategia de control
propuesta.
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4.5. Resultados por simulación para la propuesta M2PC

multi-objetivo

4.5.1. Filtro activo para un inversor de dos niveles

Para validar la propuesta anterior sobre MO-M2PC se realiza una formulación del problema
mediante la función multi-objetivo dada por:

G(k + 2) =

(
(P̂s(k + 2)− P ∗s (k + 2))2

(Qs(k + 2)− Q̂∗s(k + 2))2

)
=

(
G1

G2

)
(4.25)

donde P̂s(k + 2), Q̂s(k + 2) son la predicción de potencia activa y reactiva, respectivamente; y
P ∗s (k+ 2), Q∗s(k+ 2) son la predicción de la referencia de potencia activa y reactiva, respectiva-
mente. Por otro lado, para resolver el problema MO-M2PC se utiliza la condición sobre el error
de la potencia reactiva, es decir, g2 = |eQs| ≤ Qs.

Es importante destacar que las pruebas por simulación fueron realizadas para una frecuencia
de muestreo de 20 kHz y una resolución para SVPWM 200 veces menor al tiempo de muestreo.

En la �gura 4.31 se muestran los resultados para la potencia reactiva suministrada por la
fuente para diversas condiciones de Pareto. Estos grá�cos se muestran con puntos para demostrar
que la potencia reactiva cumple con la condición de Pareto y los valores se encuentra dentro de la
banda de error escogida. En la �gura 4.31a) la solución del problema será el punto más cercano al
origen sin restricción; la �gura 4.31b) muestra el grá�co de la potencia reactiva para la condición
|Qs| < 600 [VAR]; la �gura 4.31c) ilustra señal de la potencia reactiva para |eQs| < 400 [VAR];
por último, la �gura 4.31d) muestra la señal de Qs para el requisito |eQs| < 200 [VAR]. Como se
puede apreciar en cada una de las sub�guras existen puntos donde no se cumple la condición de
Pareto impuesta, es decir, la potencia reactiva sobrepasa los límites requeridos, esto se debe a
que la ventaja del problema multi-objetivo es que se trabaja con "soft constraints" (restricciones
suaves). O sea, que si para algún momento, la restricción limita demasiado las soluciones, el
MO-M2PC va a seleccionar la solución "menos mala" de todas las opciones.

Por otro lado, en la �gura 4.32 se muestran las señales de la potencia activa suministrada
por la fuente para las condiciones de Pareto anteriores. En la �gura 4.32a) se muestra la señal
de la potencia activa para la condición del punto más cercano al origen; la �gura 4.32b) ilustra
el comportamiento de Ps para |eQs| < 600 [VAR]; la �gura 4.32c) expone la señal de la potencia
activa para |eQs| < 400 [VAR]; la �gura 4.32d) muestra Ps para |eQs| < 200 [VAR]. Se puede
observar que a medida que disminuye la banda de error de la potencia reactiva , la desviación
estándar de la potencia activa aumenta. Lo cual es lógico, dado que son objetivos opuestos, es
decir, si uno aumenta el otro disminuye y viceversa.
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Figura 4.31: Potencia reactiva en la red para el SAPF con MO-M2PC. a) cercano al origen. b)
|eQs| < 600 [VAR]. c) |eQs| < 400 [VAR]. d) |eQs| < 200 [VAR]

0.06 0.07 0.08 0.09
0.9

0.95

1

1.05

1.1
x 10

4

d)

Time [s]

0.06 0.07 0.08 0.09
0.9

0.95

1

1.05

1.1
x 10

4

A
ct

iv
e 

P
ow

er
 [W

]

c)

Time [s]

0.06 0.07 0.08 0.09
0.9

0.95

1

1.05

1.1
x 10

4

b)
0.06 0.07 0.08 0.09

0.9

0.95

1

1.05

1.1
x 10

4

A
ct

iv
e 

P
ow

er
 [W

]

a)

Figura 4.32: Potencia activa en la red para el SAPF con MO-M2PC. a) cercano al origen. b)
|eQs| < 600 [VAR]. c) |eQs| < 400 [VAR]. d) |eQs| < 200 [VAR]

La señal de la corriente de la fuente es muy importante para analizar comportamiento del
�ltro activo, ya que está directamente relacionada con el rendimiento del sistema, en la �gura
4.33 se observan las señales de la corriente para las distintas condiciones de Pareto. En la �gura
4.33a) se observa la corriente para el criterio más cercano al origen, donde esta señal posee un

73



THD de 4.25%; la �gura 4.33b) muestra el grá�co de la corriente de la fuente para la condición
|eQs| < 600 [VAR], la señal posee un THD de 4.26%; la �gura 4.33c) ilustra señal de la corriente
de la fuente para |eQs| < 400 [VAR], esta tiene un THD de 4.66%; por último, la �gura 4.33d)
muestra la señal de la corriente para el requisito |eQs| < 200 [VAR], donde el THD es 5.111%.
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Figura 4.33: Corriente suministrada por la fuente en el �ltro activo para distintas condiciones de
Pareto. a) cercano al origen. b) |eQs| < 600 [VAR]. c) |eQs | < 400 [VAR]. d) |eQs| < 200 [VAR]

Se puede concluir que: (i) dada la forma de solucionar el problema multi-objetivo, el criterio
cercano al origen es equivalente al criterio con restricción |eQs | < 600 [VAR], ya que este último
no restringe la zona de solución del criterio cercano al origen,además, como se puede observar
en los resultados anteriores, son similares; (ii) el rendimiento del controlador se ve afectado por
el criterio seleccionado, por ejemplo, si se restringe el error de la potencia reactiva aumenta el
THD de la corriente, lo cual se debe a que disminuyen los posibles estados de conmutación.

Por otro lado, para tener una mejor noción de los resultados de MO-M2PC estos se comparan
con M2PC. Para MO-M2PC se utiliza la condición de Pareto |eQs| < 600 y para M2PC se escogen
ponderadores unitarios en la función de costo. En la �gura 4.34 se presenta una comparación
grá�ca de las corrientes de la fuente para ambas estrategias de control. Se tiene M2PC posee un
espectro armónico de 3.44% y MO-M2PC posee un 4.25% de THD. Con esto se puede concluir
que ambos problemas no son equivalentes.

En la �gura 4.35 se compara la señal de la potencia reactiva del �ltro activo para las estra-
tegias de control, se observa que para MO-M2PC se cumple la condición de Pareto, mientras
que para M2PC, dado que no hay restricciones sobre la potencia reactiva, esta es libre de tomar
valores acorde a la solución óptima del problema.
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Figura 4.34: corrientes de la fuente para M2PC y MO-M2PC, respectivamente
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Figura 4.35: Potencia reactiva suministrada por la fuente para M2PC y MO-M2PC

Por último, se tiene que para MO-M2PC la desviación estándar sobre el error de la potencia
reactiva es de σPs = 551.2 [W ] y para M2PC se tiene que σPs = 432.7 [W ]. Esto último, se
debe a que MO-M2PC, impone una barrera de valores para la potencia reactiva, por lo cual la
potencia activa aumentará valores, porque son objetivos opuestos.
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4.5.2. Filtro activo para un inversor de tres niveles

En esta sección, se implementa la estrategia MO-M2PC para el �ltro activo con un inversor
de tres niveles, con lo parámetros de la tabla 3.1, a una frecuencia de muestreo de 20 kHz. Dada
la formulación del problema del SAPF mediante la teoría pq la función objetivo se de�ne a
través del error de la corriente y el balance entre los voltajes de los condensadores:

G(k + 2) =

(∑
x={a,b,c}

(
îx(k + 2)− i∗x(k + 2)

)2

(vdc1(k + 2)− vdc2(k + 2))2

)

=

(
G1

G2

)
(4.26)

La condición para resolver el problema multi-objetivo fue que la diferencia de voltaje en los
capacitores no superara cierto umbral, es decir, G2 = |vdc1− vdc2| < ∆v, minimizando, a su vez,
G1. Cabe destacar que el voltaje nominal en el dc-link es de 700 [V].

En la �gura 4.36 se presentan las señales del voltaje en el dc-link para el inversor NPC. En
la �gura 4.36a) se tiene la diferencia de voltaje para |vdc1 − vdc2| < 10 [V]; en la �gura 4.36b)
se presentan las señales para |vdc1 − vdc2| < 7 [V]; para la �gura 4.36c) se tienen los grá�cos
con la condición |vdc1 − vdc2| < 5 [V]; en la �gura 4.36d) se presenta la diferencia de voltaje del
capacitor para |vdc1 − vdc2| < 2 [V]. En cada una ellas se observa que se cumple la condición de
Pareto, sin embargo, en algunas zonas la señal no se mantiene dentro de los límites establecidos,
lo cual se debe a que el algoritmo no es capaz de encontrar puntos factibles.
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Figura 4.36: Diferencia de voltaje en los capacitores del dc-link para distintas condiciones de
Pareto. a) |Vdc1−Vdc2| < 10 [V ]. b) |Vdc1−Vdc2| < 7 [V ]. c) |Vdc1−Vdc2| < 5 [V ]. d) |Vdc1−Vdc2| <
2 [V ]
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En la �gura 4.37 se observan las corrientes de la fuente para el inversor NPC, se puede
decir que mientras mayor desbalance existe en el dc-link mayor será la distorsión armónica de
la señal del sistema. Los peaks que existen en las corrientes se deben a los desbalances en los
condensadores.
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Figura 4.37: Corriente de la fuente para distintas condiciones de Pareto. a) |Vdc1−Vdc2| < 10 [V ].
b) |Vdc1 − Vdc2| < 7 [V ]. c) |Vdc1 − Vdc2| < 5 [V ]. d) |Vdc1 − Vdc2| < 2 [V ]

Con estos resultados se puede comprobar que MO-M2PC funciona también para otras topo-
logías de inversor. Por lo tanto la propuesta puede ser validada en otros sistemas. No obstante,
al tener un equivalente mono-objetivo con pesos unitarios, el comportamiento será similar a este
último, y tal vez no sea el óptimo.
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4.6. Discusión

Dados los resultados para M2PC aplicado al SAPF, este posee una frecuencia de conmutación
�ja y por ende un espectro de armónicos concentrado. Lo cual proporciona señales con menor
rizado, es decir, menor cantidad de armónicos

Un tema importante a la hora de implementar un controlador digital en un microprocesador
es que el tiempo de computo del algoritmo de control este dentro del tiempo de muestreo, para
evitar retardos y así no empeorar el rendimiento del sistema. Como se observa en los resultados,
el tiempo de computo de M2PC con un inversor NPC es de 60 µs aproximadamente, por lo
cual el tiempo de muestreo debe ser mayor a este valor, vale decir, Ts ≥ Tc. En consecuencia,
dados los resultados por simulación, para implementar el controlador predictivo modulado en
el inversor de tres niveles y tres piernas, se requiere una frecuencia de muestreo que no suba de
los 15 kHz.

Se puede mencionar que existe una relación entre el planteamiento multi-objetivo y el mono-
objetivo para M2PC, ya que de manera implícita al calcular los ciclos de trabajo de MO-M2PC
se está asumiendo una función de costos MPC con ponderadores iguales a 1. Lo que sería igual
a la sección 4.1 de esta tesis. En efecto, suponiendo una función mono-objetivo de MPC con
pesos unitarios:

G(k + 2) =
√
G2

1(k + 2) +G2
2(k + 2) (4.27)

Los ciclos de trabajo se calculan como:

d0 =
K√

G2
1(v0) +G2

2(v0)
, di =

K√
G2

1(vi) +G2
2(vi)

, dj =
K√

G2(vj) +G2
2(vj)

d0 + di + dj = 1 (4.28)

Y luego es escoge el par de vectores adyacentes (vi y vj) que minimicen la función de costo:

g(k + 2) =
G(i)G(j)G(0)

G(0)G(i) +G(0)G(j) +G(i)G(j)
(4.29)

Sin embargo, al proponer resolver el problema planteado de forma multi-objetivo es posible
establecer condiciones para las variables del sistema. Por ejemplo, que el error de la potencia
reactiva del sistema no supere cierto umbral.
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5 Resultados experimentales

En el presente capítulo se presentan los resultados experimentales para el control predictivo
modulado en un �ltro activo de potencia. Primero se explicará el sistema experimental utilizado,
las pruebas realizadas y las condiciones en que estas se implementaron. Luego, se mostrarán los
resultados para M2PC considerando la clásica función mono-objetiva. Posteriormente, se evalua-
rá la propuesta MO-M2PC. Finalmente, se presenta una discusión sobre las pruebas realizadas.

5.1. Bases de evaluación

Para realizar una validación sobre el método propuesto de MO-M2PC, se implementará en el
sistema experimental mostrado en la �gura 5.1, el cual fue construido por el alumno de magíster
Carlos Hernández C. [103]. Este consiste en un SAPF con un inversor de dos niveles, así como
se muestra en la �gura 3.1. El hardware que emulaba el comportamiento de la red fue una
fuente programable trifásica California Instrument. Por otro lado, las cargas utilizadas en el
�ltro activo se emularon en una fuente programable trifásica California Instrument. El esquema
de control para el inversor fue implementado en la plataforma de control dSPACE ds1103 y
mediante la interfaz grá�ca del software Control Desk. En la �gura 5.2 se muestra el inversor
junto con el dc-link

Los valores utilizados en el experimento son: un voltaje AC trifásico de 85 [Vrms]; voltaje en
el dc-link de 400 [V]; �ltro de inductancias en el inversor de 5 [mH] y en la carga de 2.5 [mH];
y una frecuencia de muestreo de 10 [kHz].

Para probar el comportamiento de M2PC se realizaron pruebas bajo distintos tipos de cargas,
las cuales son: (i) una carga resistiva desbalanceada con valores Ra = 17.5 [Ω], Rb = 14 [Ω]
y Rc = 8.5 [Ω]; (ii) una carga no lineal balanceada, la cual posee un factor de cresta de
1.494 y en cada fase se entrega una corriente fundamental de 7 [A rms]; (iii) una carga no
lineal desbalanceada con un factor de cresta de 1.494 y en cada fase se entrega una corriente
fundamental de Ia = 4.5 [A rms], Ib = 6 [A rms] y Ic = 8 [A rms]; (iv) una carga no lineal, la cual
consiste en resistencias iguales conectadas en estrella, en donde se tiene un diodo conectado en
serie en la fase a. El valor de cada resistencia es R = 10 [Ω]. Para MO-M2PC, solo se realizarán
pruebas con la carga resistiva desbalanceada y la carga no lineal con el diodo, con los mismos
parámetros de�nidos para M2PC.

Para el registro de las señales de M2PC se utiliza el osciloscopio KEYSIGHT - In�niiVision

DSO-X 3024T, con el cual se obtienen las mediciones de las corrientes del sistema. Además,

79



 

Harmonic analyser dSPACE ds1103 

Control platform 

Host PC 

Oscilloscope 3-phase 

programable load 

Protection  

board 

2L inverter 

(inside) 

3-phase 

programable source 

Figura 5.1: Sistema experimental del SAPF con un inversor de dos niveles

 

DC-link 

2L inverter 

Figura 5.2: Inversor de dos niveles utilizado en el sistema experimental

para el análisis del espectro armónico de las señales se utiliza la herramienta de medición HIOKI
3196.

Finalmente, los resultados se presentan como sigue: (a) para M2PC, primero se observa el
comportamiento del sistema antes y después de conectar el �ltro activo. Luego, se muestran las
señales de corriente en estado estacionario, tanto para la carga, red y �ltro. Finalmente, en el
caso de la carga resistiva, se prueba la respuesta dinámica del controlador ante un cambio de
carga. (b) para MO-M2PC, primero se muestran las señales de corriente en estado estacionario,
para criterios de solución como el más cercano al origen, reducir la banda de error para la
potencia reactiva en 200, 100 y 50 [VAR], con el método ε − constraint. Posteriormente, se
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muestran las señales de potencia reactiva para evaluar que se cumpla el criterio seleccionado.

5.2. Control predictivo modulado mono-objetivo

El algoritmo M2PC implementado es el que se describe en el capítulo 3 de esta tesis, es decir,
la función de costos considerada es: Gk+2 = (P k+2 − P ∗)2 + (Qk+2)2. Los resultados de M2PC
se muestran a continuación:

5.2.1. Carga resistiva desbalanceada

5.2.1.1. Antes y después de conectar el �ltro activo

En la �gura 5.3 se muestra la corriente de la red antes y después de conectar el �ltro. Se
observa que el controlador es capaz de hacer que la red aprecie la corriente como una sinusoide
balanceada. Además, en la tabla 5.1 se exponen los valores del THD de la misma señal, donde
se tiene que estos aumentan cuando el �ltro se conecta al sistema, debido a la conmutación del
conversor y ruidos de medición.

Figura 5.3: Antes y después de conectar el SAPF ante una carga resistiva desbalanceada con
M2PC

De los resultados obtenidos se puede mencionar la efectividad de aplicar M2PC en el �l-
tro activo, ya que dada la etapa de modulación del controlador este logra un buen contenido
armónico para esta carga, el cual se encuentra dentro de la norma IEEE 519. Es importante
destacar que la carga programable poseía un contenido armónico que afectaba el rendimiento
del controlador.
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Tabla 5.1: THD antes y después de conectar el SAPF para una carga resistiva desbalanceada
con M2PC

THD Antes [%] Después [%]
fase a 1.77 2.39
fase b 1.36 2.86
fase c 1.24 2.37

5.2.1.2. Señales en estado estacionario

Utilizando el SAPF con la estrategia de control M2PC las señales de corriente de la carga,
red y el �ltro en estado estacionario que se obtienen se muestran en las �guras 5.4, 5.5 y 5.6,
respectivamente. La corriente de la carga es desbalanceada con un porcentaje de 19.15% y
sinusoidal, dada la característica resistiva de esta; la corriente de la red es balanceada con un
porcentaje de 0.87% y sinusoidal; la corriente del inversor, son inyectadas al sistema logrando
que la corriente de la red se balancee.

Figura 5.4: Corriente en la carga con M2PC

Figura 5.5: Corriente en la red con M2PC
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Figura 5.6: Corriente en el inversor con M2PC

Con estos resultados se puede comprobar que el rizado de la señal se debe a la corriente
inyectada por el �ltro activo, la cual posee un porcentaje de rizado debido a los efectos de
conmutación del conversor. Por otro lado, se puede observar que dado el diseño del controlador
este es capaz de compensar desbalances. Por otro lado, la señal que inyecta el �ltro sinusoidal,
lo cual es lógico, ya que la carga también lo es.

5.2.1.3. Respuesta dinámica

Para probar la respuesta dinámica de M2PC, en un instante de tiempo la resistencia en la
fase a se cambia de 17.5 [Ω] a 8 [Ω] generando un aumento en la corriente de esta fase. El
comportamiento de la señal en la carga se muestra en la �gura 5.7. A su vez, el comportamiento
de la corriente en la red se presenta en la �gura 5.8 donde se puede observar que M2PC posee
una buena dinámica, ya que en aproximadamente en un ciclo y medio la señal se estabiliza, es
decir, la amplitud de la señal se mantiene constante. Además, es importante destacar que el
transiente de la señal posee un aumento sostenido en la amplitud de la corriente, lo cual se debe
a la constante de tiempo asociada a las inductancias del sistema.

Figura 5.7: Corriente en la carga con M2PC
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Figura 5.8: Corriente en la red con M2PC

5.2.2. Carga no lineal balanceada

5.2.2.1. Antes y después de conectar el �ltro activo

En la �gura 5.9 se observa la corriente de la red antes y después de conectar el �ltro, se tiene
que M2PC es capaz de volver sinusoidal la corriente que aprecia la red, con ciertas componentes
armónicas, así como se observa en la tabla 5.2.

Figura 5.9: Antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal balanceada con M2PC

En este caso, se está trabajando con una carga no lineal con un alto contenido armónico. Se
puede observar que el controlador M2PC es capaz de reducir el THD de la señal en un 50%
aproximadamente. Sin embargo, este no es capaz de mantener los estándares de la norma IEEE
519. Por lo que para el diseño de este controlador bajo las condiciones de operación del sistema,
se sugiere utilizar �ltros más grandes.
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Tabla 5.2: THD antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal balanceada con
M2PC

THD Antes [%] Después [%]
fase a 14.05 7.24
fase b 13.56 7.04
fase c 14.02 6.98

5.2.2.2. Señales en estado estacionario

Con la estrategia de control M2PC las corrientes de la carga, red y el �ltro en estado esta-
cionario se observan en las �guras 5.10, 5.11 y 5.12, respectivamente. La corriente de la red es
balanceada y con componentes armónicas, debido a la conmutación del conversor; las corrientes
del �ltro son inyectadas al sistema logrando que la corriente de la red se vuelva sinusoidal. Esta
última, posee forma sinusoidal con ciertos dientes, lo cual se debe a la forma de la carga no
lineal.

Figura 5.10: Corriente en la carga con M2PC

Figura 5.11: Corriente en la red con M2PC
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Figura 5.12: Corriente en el inversor con M2PC

Como se puede observar, para esta carga el controlador no es capaz de generar una señal
completamente sinusoidal en la red. Esto se debe a la naturaleza de la carga no lineal estudiada,
la cual posee un amplio contenido armónico en cada una de sus fases.

5.2.3. Carga no lineal desbalanceada

5.2.3.1. Antes y después de conectar el �ltro activo

En la �gura 5.13 se observa la corriente de la red antes y después de conectar el �ltro y se tiene
que M2PC es capaz de volver sinusoidal la corriente que aprecia la red y también balancearla,
con ciertas componentes armónicas así como se observa en la tabla 5.3.

Figura 5.13: Antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal desbalanceada con
M2PC
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En este caso, la naturaleza no lineal de la carga es la misma que la sección anterior, ya que
poseen el mismo factor de cresta, sin embargo, se presentan desbalances. Se puede observar que
a pesar de esto, el rendimiento de M2PC es bueno, ya que logra reducir en un 60% el THD para
las fases a y b, en el caso de la fase c el THD de la carga no lineal es menor a las otras fases, ya
que esta posee un mayor valor de corriente fundamental.

Tabla 5.3: THD antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal desbalanceada
con M2PC

THD Antes [%] Después [%]
fase a 20.77 7.79
fase b 20.26 6.98
fase c 10.83 7.10

5.2.3.2. Señales en estado estacionario

Las corrientes de la carga, red y el �ltro en estado estacionario se observan en las �guras
5.14, 5.15 y 5.16, respectivamente. La corriente de la carga posee un porcentaje de desbalance
de 39.67%; la corriente de la red es sinusoidal, con un porcentaje de desbalance de 2.12%.

Figura 5.14: Corriente en la carga con M2PC
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Figura 5.15: Corriente en la red con M2PC

Figura 5.16: Corriente en el inversor con M2PC

En este caso, las señales de corriente de la red no son completamente sinusoidales y poseen
ciertos peaks, los cuales se deben a los cambios abruptos de la carga no lineal. El rizado de
la señal de la red se debe a que la corriente inyectada por el �ltro posee ruido por efectos de
la conmutación del inversor. Además, de tiempo muertos del sistema experimental que no se
consideraron en la modelación e implementación del controlador.

5.2.4. Carga no lineal (diodo)

5.2.4.1. Antes y después de conectar el �ltro activo

En la �gura 5.17 se observa la corriente de la red antes y después de conectar el �ltro y se
tiene que M2PC es capaz de hacer que la corriente que aprecia la red sea sinusoidal y balanceada,
con ciertas componentes armónicas, así como se observa en la tabla 5.4.

88



Figura 5.17: Antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal (diodo) con M2PC

Tabla 5.4: THD antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal (diodo) con
M2PC

THD Antes [%] Después [%]
fase a 44.48 3.21
fase b 11.94 2.96
fase c 12.00 3.01

Se puede observar que la naturaleza no lineal de la carga esta asociada al diodo, no obstante
posee un comportamiento resistivo, por lo cual es válido que el THD de la corriente de la fuente
disminuya bastante. Además, se tiene que el contenido armónico de la corriente en la fase a es
mayor al de las otras debido a que en esta se conecta el diodo.

5.2.4.2. Señales en estado estacionario

Al aplicar M2PC las corrientes de la carga, red y �ltro en estado estacionario se observan en
las �guras 5.18, 5.19 y 5.20, respectivamente. La corriente de la carga en la fase a posee solo
componente positiva debido al diodo, con un porcentaje de desbalance de 33.39%; la corriente de
la red es sinusoidal con un porcentaje de desbalance de 1.82%; las corrientes del �ltro inyectan
armónicos al sistema, pero desfasados en 180◦ con respecto a la carga, logrando balancear y
compensar armónicos en la señal.

Para esta carga, se puede observar que la corriente de la red posee un buen contenido armónico
dentro de los estándares de la norma IEEE 519. El rizado asociado a la corriente de la red se debe
a los efectos de conmutación del inversor que generan una corriente con rizado, para inyectar al
sistema.
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Figura 5.18: Corriente en la carga con M2PC

Figura 5.19: Corriente en la red con M2PC

Figura 5.20: Corriente en el inversor con M2PC
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Finalmente, en la tabla 5.5 se muestra un resumen para cada tipo de carga, antes y después
de conectar el �ltro. De esta forma es posible medir el desempeño del controlador en cuanto
a la calidad de la energía compensada por el �ltro activo y el balance de este en cuanto a las
corrientes fundamentales del sistema.

M2PC logra el objetivo de control en el �ltro activo, ya que compensa armónicos, reactivos
y logra balancear la señal indistintamente de la naturaleza de la carga. Dada la etapa de mo-
dulación del controlador, las señales del sistema poseen un menor rizado y una frecuencia de
conmutación �ja. Además, con una sola ley control se es capaz de controlar múltiples variables
del sistema, tales como potencias activa y reactiva, voltajes y corrientes.

Como resumen de los resultados se puede mencionar que el THD obtenido para las cargas
no lineales balanceada y desbalanceada, se debe mencionar que estos no cumplen con la norma
IEEE 519. Por otro lado, se puede observar que para cada tipo de carga, el controlador M2PC
era capaz de compensar los desbalances, ya que luego de conectar el �ltro activo las corrientes
tenían magnitudes similares.

Tabla 5.5: Resumen de resultados para el control predictivo modulado mono-objetivo

Tipo de carga Fase
Antes Ifund

[A rms]
Después Ifund

[A rms]
Antes THD

[%]
Después THD

[%]
a 5.54 6.81 1.77 2.39
b 6.57 6.90 1.36 2.86

Resistiva
desbalanceada

c 7.67 6.85 1.24 2.37
a 7.02 6.82 14.05 7.24
b 7.05 6.84 13.56 7.04no lineal
c 7.03 6.80 14.02 6.98
a 4.51 5.88 20.77 7.79
b 6.08 5.80 20.26 6.98

no lineal
desbalanceada

c 8.10 6.01 10.83 7.10
a 4.42 6.68 44.48 3.21
b 7.50 6.65 11.94 2.96

no lineal
(diodo)

c 7.47 6.78 12.00 3.01
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5.3. Control predictivo modulado multi-objetivo

Es muy importante destacar que las función de costo utilizada en el algoritmo de MO-M2PC
implementado en el sistema experimental está dada por:

Gk+2 =

(
(P k+2 − P ∗)2

(Qk+2)2

)
(5.1)

En este caso solo se tendrán las señales en estado estacionario, ya que la respuesta dinámica del
�ltro activo se analizó en la sección anterior. A continuación se muestran los resultados para
MO-M2PC:

5.3.1. Carga resistiva desbalanceada

La corriente de la carga aplicada para esta prueba de MO-M2PC, que es la misma para
M2PC, se presenta en la �gura 5.4, por lo cual solo se mostrará la señal de la red y el �ltro. En
las �guras 5.21 y 5.22 se observa la corriente de la red para MO-M2PC con los criterios cercano
al origen y ε− constraint, respectivamente.

Para la �gura 5.21 se observa que el criterio cercano al origen posee un buen espectro de
armónicos, sin embargo las señales poseen ciertos peaks en la fase a, lo que posiblemente pueda
deberse a errores de medición.

Con respecto a la �gura 5.22 se observa que a medida que disminuye la banda de error
de Q, aumenta el rizado de la señal, lo cual se debe a que se restringen los posibles estados
de conmutación dentro de la frontera de Pareto, escogiendo aquellos que no son óptimos con
respecto al criterio cercano al origen. Se puede observar que a mayor banda de error el parecido
de las señales con el criterio cercano al origen es mayor, lo cual es lógico dado que si se aumenta
este valor se tendrán todos los posibles estados de conmutación asociados al conversor.

Por otro lado, en las �guras 5.23 y 5.24 se muestra la corriente que inyecta el �ltro. Se debe
notar que el comportamiento es igual a la corriente de la red.

En la tabla 5.6 se resume el contenido armónico para cada situación. Se observa que bajo
ningún criterio se cumple norma IEEE 519, para todas las fases. De hecho, el THD de la señal
aumenta un 300%, por efectos de la conmutación del conversor.

Tabla 5.6: THD antes y después de conectar el �ltro activo con MO-M2PC

cercano al
origen

|eQ| < 200
[VAR]

|eQ| < 100
[VAR]

|eQ| < 50
[VAR]

THD Antes [%] Después [%]
fase a 1.77 5.45 5.40 5.49 6.08
fase b 1.36 4.45 4.29 5.33 5.82
fase c 1.24 4.89 4.82 5.10 5.75

92



Figura 5.21: Corriente en la red para MO-M2PC con criterio cercano al origen

a) b)

c)

Figura 5.22: Corriente de la red para MO-M2PC con criterio ε−constraint: a) |eQ| < 200 [VAR];
b) |eQ| < 100 [VAR]; c) |eQ| < 50 [VAR]
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Figura 5.23: Corriente en el �ltro para MO-M2PC con criterio cercano al origen

a) b)

c)

Figura 5.24: Corriente del �ltro para MO-M2PC con criterio ε−constraint: a) |eQ| < 200 [VAR];
b) |eQ| < 100 [VAR]; c) |eQ| < 50 [VAR]

Para probar el criterio de restricción multi-objetivo sobre la potencia reactiva, se gra�can los
datos adquiridos por la plataforma de control dSPACE ds1103 en la �gura 5.25. La potencia
reactiva es calculada y se obtiene mediante la ecuación:

Qs = vsβisα − vsαisβ (5.2)

donde vsx e isx es el voltaje y corriente de la red en coordenadas αβ, respectivamente.
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Se observa que para el criterio cercano al origen la potencia reactiva tiene un comportamiento
similar cuando el error de la potencia reactiva se restringe a un error de |eQ| < 200 [VAR]. Ahora
bien, cuando la restricción es más estricta y el error se debe mantener entre |eQ| < 100 [VAR]
el sistema obtiene un buen comportamiento en cuanto a calidad de la energía se re�ere y la
potencia reactiva es parecida al criterio cercano al origen. Sin embargo, cuando el error se
restringe aún más entre |eQ| < 50 [VAR], el THD aumenta bastante y la señal de potencia
reactiva se distorsiona, ya que se restringe el espacio de soluciones posibles. Se debe destacar,
que en alguno puntos la potencia reactiva supera los umbrales, lo cual se debe a que en esos
instantes no existe un punto de solución factible y el algoritmo busca la acción de control más
cerca a la restricción.
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Figura 5.25: Cumplimiento de criterio multi-objetivo para el error de la potencia reactiva para
la carga resistiva desbalanceada

Es importante mencionar que existe un compromiso entre el error de la potencia reactiva eQ
y el error de la potencia activa eP . Ya que, a medida que se disminuye la banda de error de la
potencia reactiva, aumenta el error de la otra.
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5.3.2. Carga no lineal (diodo)

En este caso la corriente de la carga es la misma que la �gura 5.17, por lo cual solo se muestra
la señal de la red y el �ltro. En las �guras 5.26 y 5.27 se observa la corriente de la red para
MO-M2PC con los criterios cercano al origen y ε− constraint, respectivamente.

Para la �gura 5.26 se observa que el criterio cercano al origen posee un buen espectro de
armónicos, sin embargo las señales poseen ciertos peaks que se pueden deber al diseño del
algoritmo MO-M2PC, o bien a errores de medición de las sondas de corriente del sistema.

Con respecto a la �gura 5.27 se observa que a medida que disminuye la banda de error
de Q, aumenta el rizado de la señal, lo cual se debe a que se restringen los posibles estados
de conmutación dentro de la frontera de Pareto, escogiendo aquellos que no son óptimos con
respecto al criterio cercano al origen. Se puede observar que a mayor banda de error el parecido
de las señales con el criterio cercano al origen es mayor, lo cual es lógico dado que si se aumenta
este valor se tendrán todos los posibles estados de conmutación asociados al conversor.

Por otro lado, en las �guras 5.28 y 5.29 se muestra la corriente que inyecta el �ltro. Se debe
notar que el comportamiento es igual a la corriente de la red.

En la tabla 5.7 se resume el contenido armónico para cada situación. Se observa que bajo
ningún criterio se cumple norma IEEE 519, para todas las fases. De hecho, el THD de la señal
disminye un 200%, por efectos de la conmutación del conversor.

Figura 5.26: Corriente en la red para MO-M2PC con criterio cercano al origen
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a) b)

c)

Figura 5.27: Corriente de la red para MO-M2PC con criterio ε−constraint: a) |eQ| < 200 [VAR];
b) |eQ| < 100 [VAR]; c) |eQ| < 50 [VAR]

Figura 5.28: Corriente en el �ltro para MO-M2PC con criterio cercano al origen
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a) b)

c)

Figura 5.29: Corriente del �ltro para MO-M2PC con criterio ε−constraint: a) |eQ| < 200 [VAR];
b) |eQ| < 100 [VAR]; c) |eQ| < 50 [VAR]

cercano al
origen

|eQ| < 200
[VAR]

|eQ| < 100
[VAR]

|eQ| < 50
[VAR]

THD Antes [%] Después [%]
fase a 44.48 5.52 5.79 5.45 7.04
fase b 11.94 6.62 6.66 6.75 8.48
fase c 12.00 5.42 5.26 5.36 6.56

Tabla 5.7: THD antes y después de conectar el �ltro activo con MO-M2PC

Para probar el criterio de restricción multi-objetivo sobre la potencia reactiva, se gra�can los
datos adquiridos por la plataforma de control dSPACE ds1103 en la �gura 5.25. El valor de la
potencia reactiva se calcula mediante la ecuación (5.2). Se observa que para el criterio cercano
al origen la potencia reactiva tiene un comportamiento similar cuando el error de la potencia
reactiva se restringe a un error de |eQ| < 200 [VAR]. Cuando la restricción es más estricta y el
error se debe mantener entre |eQ| < 100 [VAR] el sistema obtiene un buen comportamiento en
cuanto a calidad de la energía se re�ere y la potencia reactiva es parecida al criterio cercano
al origen. Sin embargo, cuando el error se mantiene entre |eQ| < 50 [VAR], el THD aumenta
bastante y la señal de potencia reactiva se distorsiona, ya que se restringe el espacio de soluciones
posibles.
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Figura 5.30: Cumplimiento de criterio multi-objetivo para la potencia reactiva

Finalmente, en las tablas 5.8 y 5.9 se muestra un resumen para cada tipo de carga, antes y
después de conectar el �ltro. De esta forma es posible medir el desempeño del controlador en
cuanto al balance del sistema y a la calidad de la energía compensada por el �ltro activo. Para
los resultados de la tabla 5.8 se puede observar que MO-M2PC logra compensar desbalances,
independientemente del tipo de carga y criterio seleccionado. Para la carga resistiva MO-M2PC
se obtuvieron resultados de un 2.1% de desbalances promedio para los distintos criterios. En
cambio, para la carga no lineal, se logró un 2.6% de desbalances promedio para los criterios de
solución.

Tabla 5.8: Resumen de resultados para MO-M2PC

cercano al
origen

|eQ| < 200
[VAR]

|eQ| < 100
[VAR]

|eQ| < 50
[VAR]

Tipo de carga Fase
Antes
Ifund

[Arms]

Después Ifund

[Arms]

a 5.54 5.78 5.76 5.79 5.90
b 6.57 5.77 5.75 5.83 5.98

Resistiva
desbalanceada

c 7.67 5.99 5.97 5.98 6.00
a 7.02 5.77 5.74 5.72 5.73
b 7.05 5.83 5.80 5.78 5.80

No lineal
(diodo)

c 7.47 5.99 5.97 5.84 5.89

En la tabla 5.9 se resumen los resultados de la calidad de la energía de la corriente de la
red del �ltro activo. Como se mencionó anteriormente, mientras más se restringe la condición
de error sobre la potencia reactiva el THD aumenta, debido a que se restringe el espacio de
soluciones.
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Tabla 5.9: Resumen de resultados de THD para MO-M2PC

cercano al
origen

|eQ| < 200
[VAR]

|eQ| < 100
[VAR]

|eQ| < 50
[VAR]

Tipo de carga Fase
Antes
THD
[%]

Después THD
[%]

a 1.77 5.45 5.40 5.49 6.08
b 1.36 4.45 4.29 5.33 5.82

Resistiva
desbalanceada

c 1.24 4.89 4.82 5.10 5.75
a 44.48 5.52 5.79 5.45 7.04
b 11.94 6.62 6.66 6.75 8.48

No lineal
(diodo)

c 12.00 5.42 5.26 5.36 6.56

5.4. Discusión

Para lograr realizar todos los cálculos con tal de controlar el �ltro activo el tiempo de muestreo
del controlador fue de 100 [µs]. Esto se debe a que el algoritmo de M2PC tardaba 27 [µs] de
ejecución en promedio, agregando a esto la medición de variables y cálculos externos el proceso
completo demoraba alrededor de 73 [µs]. Mientras que para MO-M2PC el tiempo de ejecución
fue 42 [µs] y el proceso completo alrededor de 86 [µs]. En consecuencia a esto, se decidió utilizar
aquel tiempo de muestreo.

El ruido asociado en cada grá�co de las señales de corriente del sistema puede deberse a
ruidos de medición ocasionados por campos magnéticos generados por las inductancias del
sistema. Estas se encontraban muy cerca de las sondas de medición y no estaban aisladas. Esto
pudo afectar el rendimiento del controlador y ocasionar un mayor rizado en las señales.

Para este sistema experimental se utilizó el esquema de compensación del retardo presentado
en el capítulo 4 de esta tesis para M2PC. En la �gura 5.31 se presenta la corriente de la red para
la carga no lineal con el diodo, se tiene que si no hay compensación del retardo se tendrá un
contenido armónico de THDa = 11,77 [%], THDb = 10,36 [%], THDc = 11,01 [%], en cambio
con compensación del retardo, se tendrá THDa = 3,21 [%], THDb = 2,96 [%], THDc = 3,01
[%]. Por lo cual, se observa que esta forma de compensar el retardo es efectiva.
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a) b)

Figura 5.31: Señal de corriente en la red. a) sin compensación del retardo. b) con compensación
del retardo

El control del dc-link para el �ltro activo para M2PC obtuvo un buen rendimiento, indistin-
tamente la naturaleza de la carga. El control de esta variable se logró mediante el diseño de las
referencias dinámicas para el SAPF explicado en la sección 3.3. de esta tesis. En la �gura 5.32
se muestra la respuesta del controlador y se observa que existe un rizado de ±20 [V], es decir,
un 5% de error.
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Figura 5.32: Control del dc-link

Si bien MO-M2PC mostró buenos resultados en el sistema experimental, no cumple los están-
dares de la norma IEEE 519, por lo que se recomienda que para su implementación se utilicen
�ltros más grandes. Como desventaja de esto aumenta el costo del sistema.

Por último, para estudiar el rendimiento del controlador se recomienda compararlo con otras
estrategias de control, por ejemplo, control deadbeat, PI con SVPWM, o control resonante con
SVPWM. De esta forma se podría realizar una comparación ante nuevos criterios, como fallas
en el sistema, variación de parámetros del sistema, entre otros.
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6 Conclusiones

En este trabajo de tesis se desarrollaron los dos tópicos tratados en el estado del arte; control
predictivo basado en modelos (MPC) y sintonización de control predictivo de estado �nito
(FCS-MPC), en el contexto de electrónica de potencia.

Se desarrolló un emulador de un �ltro activo de potencia en paralelo (SAPF), con este se
logró comprobar su funcionamiento y observar que este sistema es capaz de compensar reactivos,
armónicos y desbalances, indistintamente la naturaleza de la carga a la cual se esté alimentando.

Se implementaron diversos controladores para el SAPF, los cuales son: control de corriente
por histéresis (HCC); un control Proporcional - Integral (PI) con modulación PWM; y FCS-
MPC. El controlador HCC mostró una excelente respuesta dinámica, al igual que FCS-MPC,
también, estas estrategias son simples y manejan las no linealidades del sistema fácilmente.
En cambio, el regulador PI mostró una respuesta más lenta. Por otro lado, se compararon los
espectros del contenido armónico para estos métodos de control y se concluyó que el espectro
de corriente obtenida con el control PI es mejor que el controlador HCC y FCS-MPC, tal como
se reporta en la literatura [6, 16, 104].

Se diseñó un controlador predictivo de estado �nito con optimización multi-objetivo (MO-
MPC) para un SAPF con un inversor de dos y tres niveles. Se comprobó que no es necesario
sintonizar un ponderador en la función de costo para obtener buenos resultados, ya que basta
con escoger un criterio de solución para el problema multi-objetivo, no obstante, el desempeño
del controlador está directamente relacionado con este criterio (ver tabla 3.3). Por lo cual, el
problema de sintonizar un ponderador se transforma en escoger un criterio de solución multi-
objetivo, lo cual es más sencillo e intuitivo.

Se propuso una técnica para la sintonización del controlador FCS-MPC. Este método está
basado en escoger los ponderadores de la función de costo que sean capaz de emular la solución de
MO-MPC en FCS-MPC. Asimismo, el método propuesto puede ser implementado para cualquier
topología de inversor, solamente se necesita de�nir la función objetivo. Con respecto a los
resultados obtenidos, FCS-MPC con el modelo ARX de λ y FCS-MPC con el ponderador igual al
promedio de la señal poseen un tiempo de computo aproximado a 20 µs, mostrando así que esta
técnica para sintonizar λ si es factible de llevar a cabo. Además, la forma de identi�car el modelo
de la señal del ponderador es crucial para mejorar el rendimiento del controlador. Por ejemplo,
el modelo ARX, no se ajustó completamente a la señal del ponderador, ya que no identi�caba
algunos valores cercanos a cero. Sin embargo, realizar un modelo Takagi & Sugeno logra mejores
resultados, es decir, emula con mayor exactitud MO-MPC en FCS-MPC. La desventaja de este
último, es que agrega un grado de complejidad a la hora de implementar el controlador FCS-
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MPC, ya que el modelo difuso, agrega mayor tiempo computacional al controlador. Con respecto
a sintonizar el ponderador con el promedio, es válido siempre y cuando se este trabajando en
estado estacionario, ya que no es capaz de adaptarse ante cambios de operación del sistema.

También se estudió la propuesta de sintonización en un inversor de tres niveles NPC, mos-
trando que es válida para otros tipos de inversores. Además, se comprobó lo propuesto en la
literatura, lo cual enuncia que este inversor posee menor contenido armónico que el de dos ni-
veles; que puede operar a frecuencias de conmutación más pequeña; el tiempo de computo de
MPC es mayor dado que posee más posibles estados de conmutación.

Se estudió una estrategia MO-MPC con un horizonte de predicción hasta 4 pasos para el
NPC, y se concluyó que a mayor horizonte mejora el rendimiento del inversor en condiciones
de estado estacionario, ya sea reduciendo la frecuencia de conmutación o la distorsión armónica
total (THD) de la corriente, o ambos. En concreto, MO-MPC con horizonte de N = 4 reduce
el THD de la corriente desde 3.65% a 3.30% y la frecuencia de conmutación desde 4.142 hasta
3.825 kHz, en comparación con el caso N = 1. Como resultado, MO-MPC para un horizonte de
predicción N = 4 no logra superar el desempeño del control PI.

Otra técnica de control estudiada en esta tesis fue control predictivo modulado (M2PC), se
puede mencionar que con esta técnica es posible eliminar la frecuencia de conmutación variable
de FCS-MPC, lo cual se debe a un esquema de modulación en donde es posible incluir los dos
vectores activos y los dos vectores nulos durante cada periodo de muestreo. El tener una frecuen-
cia de conmutación �ja produce menor rizado y un espectro de armónicos más concentrado, lo
cual es re�ejado en la mejora de la energía del sistema. Además, este esquema de control permite
mantener todas las ventajas de MPC.

Se logró validar M2PC para un �ltro activo, tanto para un inversor de dos y tres niveles. Se
observa que cumple las características de FCS-MPC, y además genera señales menos distorsio-
nadas dada la etapa de modulación. Es importante destacar, que el control predictivo modulado
genera un espectro de armónicos de corriente mejor que FCS-MPC, si se comparan a una misma
frecuencia de muestreo.

En este trabajo se implementó experimentalmente la estrategia M2PC. Este posee una rápi-
da respuesta dinámica, fácil inclusión de no linealidades y restricciones. Los resultados de los
experimentos demuestran que esta forma de control es una alternativa que supera el desem-
peño de los controladores lineales (por ejemplo, proporcional integral), ya que posee un buen
rendimiento ante régimen transiente y dinámico con un bajo rizado en las señales del sistema.

Por otro lado, se diseñó una estrategia de control predictivo modulado basado en optimización
multi-objetivo (MO-M2PC). Se validó esta estrategia para el �ltro activo, tanto para un inversor
de dos niveles y de tres niveles. Además, se probó experimentalmente el funcionamiento de esta
técnica. Los resultados obtenidos muestran que el criterio con mejor desempeño, en cuanto a
THD, se obtuvo para el criterio cercano al origen, lo cual se debe a que se minimizan ambos
objetivos al mismo tiempo y no hay restricciones sobre los estados de conmutación. Por otro
lado MO-M2PC posee un mayor THD que M2PC, por lo cual se recomienda utilizar �ltros más
grandes para su implementación.

Es importante mencionar que los resultados obtenidos para el SAPF muestran que el por-
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centaje del THD de la corriente de la fuente se encuentran por debajo de los límites de la norma
IEEE 519 estándar (< 5 %) [7].

Finalmente, el cálculo computacional al implementar MO-M2PC se logró reducir, al no formar
la frontera de Pareto y solamente comprobar si los puntos que cumplen la condición de Pareto
son dominantes o no dominantes. Reduciendo el tiempo de 70 µs a 25 µs aproximadamente.

En la siguiente sección se resumen los aportes de esta tesis en control predictivo basado en
modelos para inversores.

6.1. Aportes de la tesis

• Se utilizó una estrategia de control predictivo con optimización multi-objetivo para de
evitar seleccionar los ponderadores de la función de costo, tanto para FCS-MPC y M2PC.
El problema se resolvió mediante las condiciones de optimalidad de Pareto.

• Se logró sintonizar FCS-MPC emulando la solución del problema multi-objetivo. De la
revisión bibliográ�ca, se notó que sintonizar el controlador es una problemática aún no
resuelta. En esta tesis, se entregó una alternativa plausible de solución.

• Se planteó una novedosa forma de compensar el retardo en M2PC, la cual consiste en
realizar una predicción instante a instante dentro del patrón simétrico de la modulación
vectorial. Se demostró experimentalmente que es una forma efectiva de compensar el
retardo, ya que mejora considerablemente el rizado de la señal.

• Mediante un sistema experimental para el SAPF se validó la propuesta de MO-M2PC,
bajo diversas condiciones de operación.

6.2. Trabajos futuros

Los siguientes temas potenciales se consideran apropiadas para la investigación futura:

• Se recomienda seguir con la validación de los algoritmos de control propuestos en apli-
caciones especí�cas que generalmente requieren un alto rendimiento de control, como la
generación de energía, vehículos eléctricos y máquinas.

• Para futuras implementaciones de FCS-MPC se recomienda el estudio de estabilidad del
método de sintonización propuesto.

• Finalmente, dado que se realizaron pruebas para una función de costo con términos de
potencia activa y reactiva, se recomienda estudiar la técnica propuesta para funciones de
costo con objetivos como torque y �ujo, o corriente y potencia.

• Se recomienda modi�car el algoritmo de M2PC para mejorar el espectro armónico de baja
frecuencia. Por ejemplo, agregar sectores �cticios en el diseño de SVPWM.
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6.3. Publicaciones generadas

• P. Santis, D. Sáez, R. Cárdenas, A. Núñez. "Multi-objective Modulated Model Predicti-
ve Control Strategy for a Shunt Active Power Filter", IEEE Transactions on Industrial
Electronics. (En preparación)

• P. Santis, D. Sáez, A. Núñez, R. Cárdenas. "Multi-objective method for tunning predictive
controller in inverters", IEEE Transactions on Power Electronics. (En preparación)
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7 Anexos

7.1. Anexo A: Controladores clásicos en un �ltro activo

En el contexto de control de corriente de inversores, existen dos controladores principales,
que han sido estudiado por mucho tiempo, ellos son el control de corriente por histéresis y con-
troladores lineales (control PI, por ejemplo) utilizando modulación por ancho de pulso (PWM,
por su nombre en inglés pulse width modulation) [6]; los cuales se describen a continuación:

7.1.1. Controlador de corriente por histéresis

El controlador de corriente por histéresis (HCC) es un método de control muy fácil de imple-
mentar, tiene una excelente robustez frente a cambios de carga y posee una excelente dinámica;
como desventaja se puede mencionar que dada la aleatoriedad inherente causada por el ciclo
límite del ancho de banda, no es posible logra una buena protección de los semiconductores
del inversor [16]. Este tipo de controladores son sintonizados (vale decir, ajustar el ancho de la
banda de histéresis δ) mediante heurística o técnicas avanzadas que se pueden encontrar en la
literatura (ver [17, 18]). En la �gura 7.1 se muestra el esquema de funcionamiento, en este caso
el error de corriente es utilizado como entrada al comparador (ε = i∗L − iL) y si es mayor que
el límite superior δ/2, el estado del inversor es x = 1 y x = 0. En caso contrario, si el error es
menor a −δ/2, x = 0 y x = 1. Y si ε ∈ [−δ/2, δ/2] se mantiene el estado anterior. Con esto se
generan los pulsos de control para cada fase del inversor.

Figura 7.1: Control de corriente por histéresis [6]

Para el diseño del controlador del �ltro activo se utiliza el esquema de control conocido como
teoría p-q, o teoría generalizada para la compensación de la potencia reactiva instantánea, el cual
es presentado en [84], que a su vez, se presenta en la �gura 7.2, en éste se toman los voltajes y las
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corrientes medidas en la carga (VL,abc e iL,abc, respectivamente), y utilizando la transformación αβ
(transformación de Clarke) se calculan las potencias activa y reactiva instantánea en el sistema
(P y Q, respectivamente). Esto se muestra en el bloque Instantaneous powers calculation

de la �gura 7.2.

Vsa

Vsb

Vsc

RL

Lf Lf Lf

Rf Rf Rf

SAPF

LL

LL

LL

Vdc

isa iLa

PCC

ifa

isb
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iLb

iLc
ifb ifc

abc/αβ
Isabc

Vsabc
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Vsαβ

P = Vα·Iα + Vβ·Iβ

Q = Vβ·Iα - Vα·Iβ
Instantaneous powers 

calculation

P

Q Low-pass 

filter

–
++
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PI
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+
–

Ploss

-PVsαβ ~

Iαβ ref
αβ/abc

Iabc ref 

S(k)

Ifabc

HCC

Figura 7.2: Diagrama de control utilizado para generar la referencia de corriente de compensación
de SAPF con un controlador HCC.

A la potencia activa calculada (P ) se le aplica un �ltro pasa bajo para extraer la parte
oscilatoria de P (P̃ ); además, este �ltro entrega la componente continua de la potencia (P ), se
calcula como −P̃ = P − P . En el bloque αβ current calculation de la �gura 7.2, −P̃ y −Q
son utilizados para calcular las corrientes de referencia (iα,ref , iβ,ref ), necesarias para compensar
el SAPF. También en este bloque se muestran las ecuaciones necesarias para calcularlas, con Vα
y Vβ las componentes de voltaje en α y β, correspondientemente.

Por otro lado, para regular el voltaje en el dc-link se utiliza un controlador PI. Este contro-
lador, a su vez, entrega la potencia que se requiere para compensar el voltaje en el dc-link y
mantener su valor constante (P loss), y además, esta potencia se añade a P̃ para ser utilizado en
el cálculo de la corriente de referencia.

Finalmente, las corrientes de referencia en αβ se cambian a las coordenadas abc y son com-
paradas con las corrientes reales de la fuente y a este error se le aplica HCC, originando los
pulsos del control hacia el inversor.

Cabe destacar, que para sintonizar el controlador PI del dc-link, se asume que el lazo de
corriente es más rápido que el lazo de voltaje, es decir, la corriente del sistema sigue instantá-
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neamente a la corriente de referencia [88]. En la �gura 7.3 se muestra que el lazo de corriente

se encuentra anidado al lazo de voltaje, por lo cual, asumiendo que Gi(s) =
if (s)

i∗f (s)
= 1, donde

i∗f es la corriente de referencia para el inversor, la función de transferencia del lazo de voltaje se
expresa como:

Gv(s) =
1

Cs
(7.1)

Donde C es la capacitancia del condensador. Así, se calcula el controlador con la forma de Gv(s).

s ifVdc*

Vdc

References 

Design
1
Cs

K
1

sLf+Rf

Vf VdcPlossPI 

control

Current 

control

if

if*

Gi (s)

inverter

+- +
-

Figura 7.3: Lazos anidados de corriente y voltaje dc-link.

7.1.2. Controlador lineal con modulación PWM

Se les denomina controladores lineales, a los cuales trabajan con una planta lineal para el
diseño de estos, por ejemplo controladores PI, control por retroalimentación de estado, entre
otros. Los controladores lineales con modulación poseen ventajas tales como, frecuencia cons-
tante de conmutación, espectro armónico bien de�nido. Además, el diseño independiente de la
estructura de control para la corriente y voltaje permiten que se puedan implementar fácilmen-
te. Como desventaja se puede mencionar que la dinámica de estos controladores es inferior a los
controladores no lineales, por ejemplo HCC, MPC [6, 16]; otra desventaja importante de estos
controladores es que solo funcionan en el punto de operación al cual fueron sintonizados, por lo
cual ante variación de parámetros el sistema no logra un buen desempeño.

En este caso se implementará el más común, un control proporcional-integral (PI) para el
lazo de corriente, más un modulador PWM. Para ello, se utilizará el diagrama de control de la
�gura 7.2. Por lo tanto, el lazo de corriente debe ser más rápido que el lazo de voltaje, también,
de�nido anteriormente. La función de transferencia a utilizar para la planta será el �ltro RL del
inversor, así como se muestra en la �gura 7.3:

Gi(s) =
1

sLf +Rf

(7.2)

Para el diseño del control PI, dado que el voltaje de la carga no posee distorsión, el sistema
se lleva a coordenadas dq mediante la relación [89]:

[
id
iq

]
=

[
cos(θ) sin(θ)
− sin(θ) cos(θ)

] [
iα
iβ

]
(7.3)
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Para sincronizar el ángulo θ (ángulo de secuencia positiva de voltaje), este se estima mediante
un lazo de seguimiento de fase (PLL, por su nombre en inglés phase-locked loop). En la �gura
7.4 se muestra el diagrama de bloques [105]:

abc/αβ
Vsα

αβ/dq
Vsa

Vsb

Vsc Vsβ
PI

Vsq

Vsd ωₒ 

s
1

θ
^

+
+

Figura 7.4: Diagrama de bloques PLL

donde Vs∗ es el voltaje de la red normalizado, con ∗ la coordenada correspondiente; ω0 es la
frecuencia inicial; PI es un control proporcional; y la planta considerada para el PLL es el
integrador, es decir:

Gp(s) =
1

s
(7.4)

7.1.3. Resultados de simulación de controladores clásicos

Para tener una base de comparación del controlador MPC, se procede a obtener resultados
con los controladores clásicos vistos anteriormente. A continuación, se muestran los resultados
obtenidos:

7.1.3.1. Controlador de corriente por histéresis

Primeramente, para diseñar el controlador HCC se debe sintonizar el PI del dc-link. Dado
que este último debe poseer una dinámica más lenta, se considera que el regulador tenga una
frecuencia natural de 10 Hz y un coe�ciente de amortiguamiento de 0.707. Lo anterior es factible
ya que el controlador HCC es muy rápido, porque sólo realiza una comparación del error de
seguimiento de la corriente.

Para el control PI se considera la función de transferencia (7.1) y se sintoniza mediante el
lugar geométrico de la raíz. En la �gura 7.5 se tiene el lugar de la raíz del sistema y el controlador,
es posible observar el polo de la planta y el controlador; el cero del controlador; los polos de la
planta en lazo cerrado; y las zonas donde se encuentra la frecuencia natural y el coe�ciente de
amortiguamiento.

Con lo anterior, el controlador obtenido se muestra en (7.5).

G(s) = 87.51 +
3867.9

s
(7.5)
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Figura 7.5: Lugar geométrico de la raíz para el control de votaje en el dc-link

Por otro lado, dado que no es trivial sintonizar el controlador HCC, se realizan pruebas para
distintos anchos de banda (δ), donde los resultados obtenidos se muestran en la tabla 7.1. Se
observa que a medida que aumenta el ancho de banda, la frecuencia de conmutación disminuye,
mientras que el THD aumenta, al igual que el promedio de la potencia reactiva (Así como se
especí�ca en la literatura [106]).

Tabla 7.1: Resultados para pruebas del controlador HCC

HCC
Parámetros de comparación δ = 0 δ = 1 δ = 2 δ = 3

THD % 4.781 4.797 5.034 5.743
Promedio Qs VAR -1.595 184.851 400.301 663.490
Máxima fsw Hz 23000 23000 21500 21000
Promedio fsw Hz 9559.333 9091.667 8527.333 8075

Máx tiempo de Cálculo µs 4.12 4.88 4.98 4.01
Promedio tiempo de Cálculo µs 3.61 3.53 3.55 3.41

Además, en la �gura 7.6 se presenta el espectro de armónicos de la corriente de la fuente
para el control HCC. Es importante destacar que se ha realizado un acercamiento al espectro,
ya que el primer armónico (50 Hz) alcanza el 100%. El valor de los armónicos relevantes del
sistema, con respecto a la fundamental, se observa en la tabla 7.2:

Tabla 7.2: Valor de armónicos para la corriente de la fuente para el control HCC

1er 5to 7mo 11vo 13vo
% c/r a fundamental 100 0.298 0.467 0.524 0.109
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Figura 7.6: Espectro armónico de la corriente de la fuente (isa) para el control HCC.

7.1.3.2. Controlador lineal con modulación PWM

Cabe recordar que para el controlador lineal, se ha escogido un PI. También, se hará uso del
controlador de voltaje calculado previamente. Por lo tanto, dado que el lazo de corriente debe
ser más rápido que el lazo de voltaje, se escoge un regulador con una frecuencia natural de 100
Hz (es decir, 10 veces más rápido que el de voltaje) y un coe�ciente de amortiguamiento de
0.707.

Al igual que el regulador de voltaje, el de corriente se sintoniza mediante el lugar geométrico
de la raíz. En la �gura 7.7 se muestra el lugar de la raíz del sistema y el controlador.

G(s) = 3.74 +
1862.5

s
(7.6)

Además, la frecuencia de la portadora del modulador PWM es de 10 KHz.

Para sintonizar el controlador del PLL, mostrado en la �gura 7.4, teniendo en cuenta que
la planta a controlar es (7.4), se considera que este debe ser más lento que el controlador de
corriente pero un poco más rápido que el controlador de voltaje, de tal forma que no se acoplen
los lazos de control. Por lo cual, se escoge una frecuencia natural de 25 Hz y un coe�ciente de
amortiguamiento de 0.707. Dando como resultado:

G(s) = 220.2 +
24662

s
(7.7)

El cual fue sintonizado mediante el lugar de la raíz, similar a los controladores anteriores. La
respuesta del PLL se muestra en la �gura 7.8 y se observa que el ángulo cambia de 0 a 2π
radianes dentro del periodo del voltaje (0.02 segundos) y la frecuencia se estabiliza en torno a
los 50 Hz en 0.026 segundos, con un sobrepaso del 27.3%.
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Figura 7.7: Lugar geométrico de la raíz para el control de corriente
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Figura 7.8: Rendimiento del PLL

En la tabla 7.3 se muestran los resultados obtenidos con esta estrategia convencional, se
observa que el THD es menor que el obtenido con el controlador HCC; también, posee una
frecuencia de conmutación �ja, igual a la del modulador PWM. Además, prácticamente, se
demora lo mismo en calcular la señal de control a aplicar en el inversor.

En la �gura 7.9 se observa el espectro armónico de la corriente de la fuente con el controlador
PI. El valor de los armónicos relevantes para el sistema se observa en la tabla 7.4:

Se aprecia que el contenido armónico del control PI es un poco menor que el del control
HCC, también es posible apreciarlo mediante los THD calculados para cada controlador.
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Tabla 7.3: Resultados para el controlador PI con PWM

Parámetros de comparación Control lineal
THD % 3.887

Promedio Qs Var -0.0575
fsw kHz 10.0

Máx tiempo de Cálculo µs 3.87
Promedio tiempo de Cálculo µs 3.15

Tabla 7.4: Valor de armónicos para la corriente de la fuente para el control PI

1er 5to 7mo 11vo 13vo
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Figura 7.9: Espectro armónico de la corriente de la fuente (isa) para el control PI.

7.1.3.3. Respuesta dinámica de los controladores

En virtud de probar la respuesta dinámica de los controladores, en t = 0.1 segundos se realiza
un cambio en el valor de RL de un 100% a un 50%, obteniéndose como resultado el comporta-
miento mostrado en la �gura 7.10, donde se tiene que HCC y MPC poseen una respuesta muy
similar, ya que ambos en menos de un ciclo logran estabilizar la corriente en torno a los 36.5
[A] (correspondiente a tener un 50% de carga con voltaje �jo). En cambio, el control PI posee
una dinámica más lenta, dado que se estabiliza dentro de un ciclo.
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Figura 7.10: Respuesta dinámica de la corriente de la fuente para el control HCC, PI y MPC,
ante un cambio en RL en t = 0.1[s], para la fase b (isb).

7.2. Anexo B: Grá�cos de las simulaciones

Para demostrar el desempeño de FCS-MPC en el sistema SAPF se muestran los grá�cos
obtenidos por las simulaciones realizadas en MATLAB - Simulink. En cada grá�co se cumple lo
siguiente: Primera columna de imágenes, de arriba hacia abajo. La primera �gura muestra las
corrientes en la carga, la segunda �gura muestra las corrientes en la fuente, y la tercera �gura
muestra las corrientes en el �ltro. En la segunda columna, de arriba hacia abajo. La primera
�gura muestra la potencia activa, la segunda �gura muestra la potencia reactiva, y la tercera
�gura el voltaje en el dc-link. Es importante mencionar que en todos los grá�cos de corriente el
color azul está asociado a la fase a, el verde a la fase b, y el rojo a la fase c.

Las �guras 7.11, 7.12 y 7.13 muestran el comportamiento del sistema SAPF frente a las
diversas formas de control predictivo propuestas en el capítulo 3 de esta tesis. La �gura 7.11
muestra el comportamiento de MO-MPC; la �gura 7.12 muestra FCS-MPC con el ponderador
�jo, igual al promedio ; en la �gura 7.13 se tiene el sistema para FCS-MPC convencional para
el modelo ARX de λ.

Se puede observar que MO-MPC, a diferencia de las otras propuestas, es capaz de lograr
menos oscilaciones en torno a la referencia, para el caso de la potencia reactiva.
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Figura 7.11: Simulación de SAPF para MO-MPC.
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Figura 7.12: Simulación de SAPF para MPC con λ promedio.
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Figura 7.13: Simulación de SAPF para MPC con λ ARX.
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7.3. Anexo C: Modelo Takagi & Sugeno para las señales de

los ponderadores

Como se observa en los grá�cos obtenidos anteriormente para los ponderadores, los modelos
lineales para identi�car la señal no se ajustaban, produciendo que los resultados no fueran los
realmente esperados. Para mejorar esto se propone realizar una identi�cación más avanzada. En
efecto, utilizando la propuesta 1, se propone un modelo Takagi & Sugeno (T&S) con la siguiente
base de reglas (para ver más sobre estos modelos [107]):

Rr = If λ(k − 1) is Λ1 AND ... AND λ(k − ny) is Λny

AND Qs(k − 1) is Ω1AND ... AND Qs(k − nu) is Ωnu

THEN λr(k) = f(λ(k − 1), ..., λ(k − ny), Q2
s(k − 1), ..., Q2

s(k − nu)) (7.8)

donde r es el número de reglas; Λ y Ω son los conjuntos difusos correspondiente a las premisas
y λr es la salida de la regla r. Por otro lado, se de�nen los conjuntos difusos mediante cluste-
ring proyectando los datos de salida en los datos de entrada. Es importante mencionar que se
agrega la potencia reactiva al cuadrado (Q2

s) como variable exógena, para que el ponderador
pueda adaptarse a las variaciones del sistema. Se probaron distintas combinaciones de variables
exógenas, como por ejemplo, la potencia activa, error de la potencia activa, error de la potencia
reactiva, pulsos de control, pero la que más seguía la tendencia de la señal de λ era la potencia
reactiva.

Utilizando clusters de función Gaussiana, vale decir, Λ y Ω dadas por f(x;σ, µ) = e
−(x−µ)2

2σ2 ,
con µ el valor medio de la curva; σ la desviación estándar, y mediante prueba y error se determinó
que la cantidad de retardos óptimas para el sistema son ny = nu = 2, la cantidad de cluster son
3, y además, las consecuencias del modelo son lineales. Por lo tanto, el modelo queda establecido
como:

Rr = If λ(k − 1) is Λ1 AND λ(k − 2) is Λ2

AND Qs(k − 1) is Ω1AND Qs(k − 2) is Ω2

THEN λr(k) = f(λ(k − 1), λ(k − 2), Q2
s(k − 1), Q2

s(k − 2)) (7.9)

La salida del sistema será:

λ̂ =

∑3
r=1 λrωr∑3
r=1 ωr

(7.10)

con ωr los grados de activación de cada regla.

En la �gura 7.14 se observa la señal del ponderador y la salida del modelo T&S para los
conjuntos de entrenamiento, validación y test. Se puede apreciar a simple vista que el modelo
sigue la tendencia de la señal, más aún, posee un promedio muy similar (λfuzzy = 0.55).

En la tabla 7.5 se tienen los resultados de MO-MPC y el promedio de la señal de λ para la
propuesta 1, incluidos los valores obtenidos con el modelo difuso. Se desprende que los estadís-
ticos entre el promedio y el modelo difuso del ponderador son similares, lo cual se debe a que
λfuzzy no es capaz de modelar los peaks de la señal original, si no que sólo es capaz de seguir la
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Figura 7.14: Conjuntos de identi�cación para λ2 difuso.

tendencia y oscilar en torno al valor promedio. Además, se calcula el valor promedio del tiempo
de cálculo del modelo difuso por separado al controlador, para tener una noción de cuánto más
hay que agregar al tiempo de MPC convencional si es que se utiliza la estrategia de control
predictiva con un modelo difuso del ponderador.

Tabla 7.5: Resultados obtenidos para modelo de λfuzzy.

Parámetros de comparación Unidades MO-MPC λ(k) ARX λfuzzy
THD % 4.389 4.377 4.381

Promedio Qs VAR 0.241 0.432 0.222
Máxima fsw kHz 21.5 22.5 20500
Promedio fsw kHz 8.960 9.077 9.011
Promedio
(Std) J1

W
252.179
(246.503)

255.580
(237.150)

254.902
(246.198)

Promedio
(Std) J2

VAR
253.514
(245.041)

262.680
(259.800)

258.858
(248.700)

Función de costo J [VA]2 961 937 967
Máx Tcalc µs 45.41 26.65 22.25

Promedio Tcalc µs 35.45 19.20 14.02
Promedio tiempo λfuzzy µs - - 37.20

En la �gura 7.15 se muestran las señales relevantes del sistema obtenidas por el modelo difuso
del ponderador.
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Figura 7.15: Simulación de SAPF bajo propuesta de λfuzzy.

En las tablas 7.6 y 7.7 se muestran los parámetros de las premisas y de las consecuencias
para el modelo del ponderador. Cabe destacar que las premisas son funciones Gaussianas.

Tabla 7.6: Parámetros modelo de λfuzzy.

Parámetros de las premisas
Regla λ2(k − 1) λ2(k − 2) Qs(k − 1) Qs(k − 2)

R1
σ 21,872 18,986 6176,304 1330,453
µ 4,985·10−5 0,7903 -310,528 -665,702

R2
σ 10,448 87,940 3653,492 1759,003
µ 1,2789 3,4572 364,715 548,262

R3
σ 10,350 1341,104 3786,907 1786,773
µ 1,320 0,00248 352,645 548,262

Tabla 7.7: Otros parámetros modelo de λfuzzy.

Parámetros de las consecuencias
Regla λ2(k − 1) λ2(k − 2) Qs(k − 1) Qs(k − 2)
R1 7,433 3,586 0,0184 -0,0167
R2 557,594 345,658 1,8253 -0,3948
R3 -561,623 -347,858 -1,8383 0,4092

7.4. Anexo D: Criterio de solución para la optimización

multi-objetivo: ε− constraint

Para darle un sentido físico a la optimización multi-objetivo se propone resolver MO-MPC
mediante el método de restricción-ε (o bien, ε-constraint method, en inglés). Este método mini-
miza una función objetivo Jp y expresa las otras funciones objetivos como desigualdades Ji ≤ εi,
i = 1, ...,M , i 6= p [101, 1]. El problema de este método es escoger los valores de εi, ya que si es
muy pequeño, tal vez no habrían soluciones factibles, así como se muestra en la �gura 7.16.
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Figura 7.16: Criterio basado en el método de restricción-ε: De izquierda a derecha, la primera
�gura es cuando se encuentra una solución factible; la segunda �gura es cuando no existe un
punto en la frontera de Pareto que cumpla la restricción [1].

7.5. Anexo E: Respuesta para ponderadores escogidos de

forma arbitraria

Para lograr demostrar que el método de sintonización logra emular MO-MPC, se realizaron
simulaciones con valores de λ2 �jos y �arbitrarios". Se escogieron λ2(k) = λ2(k)/7 = 0.53/7 =
0.0757 y λ2(k) = λ2(k) · 7 = 0.53 · 7 = 3.71.

Tabla 7.8: Resultados obtenidos para λ arbitrario.

Parámetros de comparación λ2 = 0.0757 λ2 = 3.71 λ2 = 0.53
THD % 4.986 4.122 3.879

Promedio Qs VAR 11.047 2.215 -1.484
Máxima fsw Hz 20500 20500 22500
Promedio fsw Hz 8960 8781.667 9100.667
Promedio
(Std) J1

W
176.660
(186.544)

306.365
(337.347)

235.146
(236.632)

Promedio
(Std) J2

Var
439.201
(469.688)

250.178
(244.316)

273.556
(280.628)

Máx Tcalc µs 22.05 21.01 23.47
Promedio Tcalc µs 10.12 10.01 10.65

Estos valores se escogieron a partir del promedio de λ2, para demostrar que sintonizar FCS-
MPC a partir del valor medio de la señal es más óptimo que escogerlo de forma arbitraria. En
la tabla 7.8 se muestran los resultados obtenidos, se observa que si λ2 es pequeño los valores
relacionados con la potencia reactiva (Qs y J2) aumentan, caso contrario es escoger λ2 mayor
al promedio.
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7.6. Anexo F: MO-MPC con horizonte de predicción a N

pasos para un SAPF con NPC

Los algoritmos de control predictivo en conversores, utilizan un modelo del sistema con el
�n de predecir la respuesta de este ante una cierta acción de control. Se utiliza una función de
costo convexa para evaluar todas las posibles acciones de control, con el �n de encontrar la que
minimice esta función. Y la respuesta del sistema se puede calcular hasta un cierto horizonte
de predicción, dada la velocidad de computo de los microprocesadores. Sin embargo, una pre-
dicción con un horizonte superior normalmente conduce a un mejor desempeño del controlador,
en cuanto a la dinámica de la planta, y a su vez, el esfuerzo de cálculo se eleva, generando un
compromiso entre el desempeño del controlador y el horizonte de predicción. Ejemplos de esta
formulación se encuentran en [61, 76, 77].

En este caso, para resolver el problema se utiliza numeración explicita, es decir, se evalúan
todas las acciones de control posibles para resolver la minimización, tal como se muestra en
el algoritmo 2. El mayor problema es que de esta manera el esfuerzo de cálculo aumenta ex-
ponencialmente con el horizonte de predicción. Existen algunas estrategias de búsqueda más
inteligentes que pueden dar lugar a una reducción signi�cativa de los esfuerzos de cálculo, por
ejemplo en [43], se presenta un inversor multinivel con 125 posibles vectores de voltaje, se propo-
ne resolver la función de costo calculándola con sólo 7 posibles vectores localizados alrededor del
último vector aplicado. Adicionalmente, otras técnicas de MPC como GPC (control predictivo
generalizado) pueden trabajar con grandes horizontes de predicción sin aumentar signi�cativa-
mente el tiempo computacional [33], ya que se calcula analíticamente el controlador y se realiza
modulación PWM.
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Algoritmo 2 Algoritmo de control predictivo con horizonte de predicción a 4 pasos aplicado a
inversores, con compensación de retardo.
1: medir x(k)
2: for r = 1 hasta 27 do
3: predecir x̂(k+1) para cada sr(k) % Primera iteración, para compensar el retardo, la cual

sólo se calcula una vez (ver algoritmo 1).
4: for i = 1 hasta 27 do
5: predecir x̂(k + 2) para cada si(k + 1)
6: for j = 1 hasta 27 do
7: predecir x̂(k + 3) para cada sj(k + 2)
8: for k = 1 hasta 27 do
9: predecir x̂(k + 4) para cada sk(k + 3)
10: for l = 1 hasta 27 do
11: predecir x̂(k + 5) para cada sl(k + 4)

resolver mı́n J(x̂(k + 2), x̂(k + 3), x̂(k + 4), x̂(k + 5)) para cada si, sj, sk, sl →
s(k + 1)

12: end for
13: end for
14: end for
15: end for
16: end for

17: return s(k)

18: aplicar s(k + 1) y medir x(k + 1)
19: for i = 1 hasta 27 do
20: predecir x̂(k + 3) para cada si(k + 2)
21: for j = 1 hasta 27 do
22: predecir x̂(k + 4) para cada sj(k + 3)
23: for k = 1 hasta 27 do
24: predecir x̂(k + 5) para cada sk(k + 4)
25: for l = 1 hasta 27 do
26: predecir x̂(k + 6) para cada sl(k + 5)

resolver mı́n J(x̂((k + 3)), x̂((k + 4)), x̂((k + 5)), x̂((k + 6))) para cada si, sj, sk, sl
→ s(k + 2)

27: end for
28: end for
29: end for
30: end for

{el algoritmo se repite hasta el último instante k}
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El problema MO-MPC con compensación de retardo, sobre un horizonte de predicción �nito
de largo N para el SAPF con NPC puede ser expresado como:

mı́n
S
J(S) = {J1(S), J2(S), J3(S)}

donde

J1(S) =
N∑

l=2

∑

j=a,b,c

(̂ij(k + l)− î∗j(k + l))2

J2(S) =
N∑

l=2

(V̂c1(k + l)− V̂c2(k + l))2

J3(S) =
N∑

l=2

∑

i=a,b,c

(si(k + l − 1)− si(k + l − 2))2 (7.11)

En este caso se introduce la secuencia de control S = [s(k + 1), s(k + 2), ..., s(k +N)]T , la
cual representa las acciones de control para las N predicciones. Así S = SNx , es decir, el producto
cartesiano de los estados de conmutación del inversor NPC, ver la tabla 3.6.

Por otra parte, siguiendo el algoritmo 1, se tiene que en una primera etapa, se compensa el
retardo de cálculo de la acción de control, seguido de un controlador predictivo estándar con
horizonte de predicción igual a N = 1. Por lo tanto, es por eso que para k + 2 se considera una
predicción a un paso [56].

A continuación, se muestran los resultados obtenidos para MO-MPC con un horizonte de
predicción a 4 pasos con compensación de retardo para un SAPF con NPC. Dado que se resuelve
con enumeración explicita la cantidad de combinaciones totales es de 274, es decir, de 27 por
cada predicción.

La tabla 7.9 muestra los errores de predicción para el voltaje de los capacitores de NPC,
es decir, el valor predicho menos el valor real. Se observa que el RMSE y el MAE son muy
pequeños (menores al 0.03% de la señal) considerando que Vc1 y Vc2 son del orden de los 350
[V]. Además, el RMSE para ambos voltajes va en aumento, ya que desde un paso hasta dos
pasos, este aumenta 10 veces aproximadamente. Hasta 3 pasos el error aumenta 18 veces; y a 4
pasos el error aumenta 21 veces. De igual forma para el MAE.

Tabla 7.9: Indicadores para el error de predicción de voltaje de los capacitores de NPC

Unidad [V] 1 paso 2 pasos 3 pasos 4 pasos

Vc1
RMSE 0.0047 0.0460 0.0853 0.0997
MAE 0.0031 0.0347 0.0620 0.0777

Vc2
RMSE 0.0046 0.0408 0.0869 1.0227
MAE 0.0031 0.02719 0.0608 0.0711

En la tabla 7.10 se tienen los errores de predicción para la corriente de compensación del
SAPF para cada fase. En este caso el máximo RMSE alcanza un 7% del valor de la señal,
considerando que la corriente de compensación posee una amplitud máxima de 11 [A] aproxi-
madamente. Se debe notar que el RMSE aumenta hasta 70 veces, mientra que el MAE hasta 100
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veces, con respecto a la predicción a un paso. En la �gura 7.17 se puede observar grá�camente
el comportamiento descrito.

Tabla 7.10: Indicadores para el error de predicción de corriente de compensación

Unidad [A] 1 paso 2 pasos 3 pasos 4 pasos

fase a
RMSE 0.0128 0.4250 0.6948 0.7612
MAE 0.0063 0.3596 0.4383 0.6012

fase b
RMSE 0.0124 0.4236 0.6954 0.7651
MAE 0.0061 0.3578 0.4386 0.6016

fase c
RMSE 0.0129 0.4246 0.6970 0.7711
MAE 0.0061 0.3591 0.4403 0.6071
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Figura 7.17: Predicción de corriente de compensación para uno, dos, tres y cuatro pasos (res-
pectivamente, î(k + 2), î(k + 3), î(k + 4), î(k + 5)).

Para evaluar la calidad del modelo de predicción de la corriente de compensación, en la tabla
7.11 se muestran los indicadores para la predicción del voltaje de la carga del sistema SAPF.
Se ve claramente que el RMSE alcanza hasta un 0.000004% de la señal, sabiendo que esta
es senoidal con una amplitud de 311 [V]. Por lo tanto, como el error es muy pequeño, no se
considera como una variable relevante para la predicción de voltaje.

Tabla 7.11: Indicadores para la predicción del voltaje de la carga (VL)

Unidad [V] 1 paso 2 pasos 3 pasos 4 pasos

fase a
RMSE 0,00005 0,00022 0,00056 0,00113
MAE 0,00005 0,00020 0,00051 0,00102

fase b
RMSE 0,00005 0,00022 0,00057 0,00114
MAE 0,00005 0,00021 0,00051 0,00102

fase c
RMSE 0,00005 0,00022 0,00057 0,00114
MAE 0,00005 0,00021 0,00051 0,00102

Para estudiar el desempeño del controlador se analiza la predicción de la referencia de co-
rriente de compensación. En la tabla 7.12 se observa que el RMSE alcanza un valor de 4% con
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respecto a la señal original, la cual posee una amplitud de 11 [V]. Por su parte, el MAE alcanza
un valor de un 3.3%.

Tabla 7.12: Indicadores para la predicción de la referencia de corriente de compensación

Unidad [A] 1 paso 2 pasos 3 pasos 4 pasos

fase a
RMSE 0.1958 0.2518 0.3896 0.4842
MAE 0.1486 0.2086 0.2961 0.3693

fase b
RMSE 0.1961 0.2481 0.3899 0.4842
MAE 0.1487 0.2007 0.2965 0.3693

fase c
RMSE 0.1973 0.2473 0.3924 0.4877
MAE 0.1499 0.2019 0.2987 0.3722

En la tabla 7.13 se puede apreciar el comportamiento del error de la corriente de compensación
real del inversor con respecto a la referencia, es decir, (i − i∗). Se observa que a medida que
aumenta la predicción de la corriente disminuye el error, vale decir, el seguimiento es mejor. Por
su parte el controlador PI tiene un RMSE y MAE mucho más grande que MO-MPC a un paso.

Tabla 7.13: Indicadores para el error de corriente de compensación

MO-MPC
Unidad [A] 1 paso 2 pasos 3 pasos 4 pasos PI + PWM

fase a
Promedio -0.00588 -0.00260 -0.00206 -0.00149 -0.00219
RMSE 0.49124 0.48350 0.46633 0.46403 0.96695
MAE 0.40917 0.40052 0.39281 0.39173 0.81214

fase b
Promedio -0.00582 0.00438 0.00067 0.00078 -0.00218
RMSE 0.49157 0.48489 0.46385 0.46211 0.95883
MAE 0.41043 0.40261 0.39118 0.38937 0.80379

fase c
Promedio 0.00283 0.00218 0.00224 0.00297 -0.00215
RMSE 0.49269 0.48103 0.46381 0.46325 0.96207
MAE 0.41082 0.40323 0.39081 0.39055 0.81327

Por otro lado, en la tabla 7.14 se muestran los resultados obtenidos para la diferencia de
voltaje en los capacitores de NPC, es decir, Vc1 − Vc2. Se observa que a medida que aumenta
el horizonte de predicción el promedio de la diferencia es cada vez más cercano a cero, lo
que quiere decir que los capacitores poseen menor desequilibrio, mejorando el desempeño del
inversor. Además, los valores máximos y mínimos de esta diferencia son cada vez menores a
2 [V], cumpliendo con los requisitos de la solución del problema multi-objetivo. Por último, el
controlador PI posee una diferencia de voltaje mayor en promedio a MO-MPC y alcanza hasta
los 3 [V] de diferencia de voltaje.

Finalmente, lo resultados obtenidos se muestran en la tabla 7.15. Se puede desprender que
a medida que aumenta el horizonte de predicción el THD y la frecuencia de conmutación dis-
minuyen. Sin embargo, el tiempo computacional aumenta exponencialmente, haciendo que el
problema no se logre implementar. Con respecto al controlador PI, se observa que MO-MPC es
mejor en todos los aspectos, exceptuando el tiempo de computo. En síntesis, se puede decir que
si aumentamos las predicciones para el control, el sistema posee una leve mejora, tal como se
observa en la literatura, ver [57].
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Tabla 7.14: Diferencia de voltaje entre capacitores de NPC

MO-MPC
Unidad [V] 1 paso 2 pasos 3 pasos 4 pasos PI + PWM
Promedio 0.7860 0.6883 0.5382 -0.3896 1.4695
Mínimo -1.7554 -1.4536 -1.0287 -1.9975 0.0976
Máximo 2.3811 2.2828 2.0881 1.1916 3.1961

Tabla 7.15: Resultados para NPC

MO-MPC
Parámetros Unidades 1 paso 2 pasos 3 pasos 4 pasos PI + PWM

THD % 3.653 3.629 3.556 3.305 2.823
Promedio Qs VAR 1.320 1.533 2.016 2.968 0.575
Máxima fsw Hz 16000 16000 13500 13000 10000
Promedio fsw Hz 4142 4110 3955 3825 10000
Máx Tcalc seg 490.35 ·10−6 0.0269 0.4055 18.144 9.29·10−6

Promedio Tcalc seg 285.88·10−6 0.0116 0.3691 14.216 7.78·10−6

7.7. ANEXO G: Conceptos básicos en conversores

A continuación se describen los conceptos previos relacionados con los inversores para tener
una idea más clara acerca del trabajo de investigación.

7.7.1. A. Distorsión armónica

Una onda distorsionada, está formada por una onda fundamental, a la que superponen on-
das de frecuencia múltiplos de la frecuencia fundamental. Estas ondas superpuestas reciben el
nombre de armónicos de orden superior. En la �gura 7.18 se muestra la generación de una onda
sinusoidal pura con tercer armónico. Cada armónico tiene fase, amplitud y orden [10].

Figura 7.18: Ejemplo de generación de una onda sinusoidal con tercer armónico

La salida de los inversores se acompaña de armónicas indeseables, como resultado de la
naturaleza de conmutación de los dispositivos electrónicos de potencia. Es por ello que con
los algoritmos de control es de vital importancia eliminar armónicas en la señal, dados los
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efectos adversos que estas provocan, tanto en la red eléctrica así como en algunos equipos
que se alimentan con formas de onda distorsionadas. Algunos de los problemas que provocan
son: sobrecalentamiento de cables, motores y transformadores; corrientes excesivas en el neutro;
fenómenos de resonancia; entre otros [7].

El parámetro que se utilizará en este trabajo para medir el nivel de contaminación armónica
que presenta una onda distorsionada con respecto a una sinusoide ideal, se de�ne como [8]:

THD =

√∑∞
2 I2

h

I1

∗ 100 % (7.12)

donde I1 es la amplitud de la componente fundamental; Ih es la amplitud del armónico h.

El estándar IEEE 519 proporciona límites permitidos máximos de las armónicas presentes en
la onda de salida del conversor, en operación normal del sistema, como se muestra en la tabla
7.16

Tabla 7.16: Límites de distorsión de voltaje según el estándar IEEE - 519 [7]

Tensión de
entrada

THD [%]

<69 kV 5.0
>69 kV y <161 kV 2.5

>161 kV 1.5

7.7.2. B. Frecuencia de conmutación

Se entenderá por frecuencia de conmutación (fsw) al máximo número posible de pulsos discre-
tos que el controlador entregará hacia el inversor por segundo. Dado que algunas estrategias de
control poseen una fsw variable por cada ciclo, esta se calculará de forma tal de contar cuantas
veces en promedio los semiconductor del conversor en cada pierna pasan del estado 0 (apagado)
a 1 (encendido), y viceversa, dentro de una ventana de tiempo. Por ejemplo, para un inversor
de trifásico de dos niveles y tres piernas, se tendrá que fsw promedio se calcula como:

fsw =
fsw a + fsw b + fsw c

3
(7.13)

donde fsw x, x = {a, b, c}, representa la frecuencia de conmutación para la fase a, b y c, respec-
tivamente.

Se debe mencionar que a mayor frecuencia de conmutación se producen mayores pérdidas.
Esto es debido a que la transición entre el estado de apagado al de encendido de un semiconductor
no es instantánea; es del orden de microsegundos, tiempo en el cual existe simultáneamente
tensión y corriente entre los terminales del semiconductor, por lo que se disipa potencia, además
de calor.
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7.7.3. C. Inversor multinivel

Los inversores multinivel son aquellos capaces de entregar en la salida formas de onda alterna
de mayores o iguales a tres niveles [38]. Las características principales de estos conversores son:
i) múltiples entradas continuas permiten aumentar varias veces el voltaje de salida del inversor
empleando menos interruptores que un inversor convencional; ii) La salida del inversor presenta
un contenido armónico menor que el que se logra con un inversor convencional. Si se dispone
de un número in�nito de niveles se podría tener un THD igual a cero; iii) Pueden operar
e�cientemente a bajas frecuencias de conmutación, reduciendo así las pérdidas por este efecto y
teniendo un mejor rendimiento; iv) Dado el poco contenido armónico requieren �ltros de menor
tamaño y costo, por ende la respuesta dinámica es más rápida [38, 55].
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