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Abstract—Predictive torque control (PTC) has been established
as one of the viable solutions for variable-speed motor drive
control, particularly where a fast response for torque and flux
control is required. The main reason for its adoption is the exible
architecture and good performance attained with a predictive
control scheme. One of the main issues with this approach is
the variable switching frequency. Therefore this paper presents
an implementation of PTC to overcome this issue. The method
consists on the application of two active plus zero voltage vectors
to generate a fixed number of switching commutations in the in-
verter legs during each sampling period. The dwell time for each
of the voltage vectors are calculated in the optimization process of
the predictive control. The scheme is validated simulation results,
demonstrating the constant switching frequency operation whilst
keeping the high dynamic torque and ux response.

Keywords—Induction machine, model predictive control, pre-
dictive torque control, voltage source inverter.

I. INTRODUCCIÓN

El control predictivo ha demostrado ser una de las estrate-

gias con mayor potencial accionamientos de velocidad variable

[1]. Una de sus aplicaciones es el control directo de torque

y flujo (PTC). La implementación clásica de esta técnica

presenta las mismas etapa descritas en la teorı́a del control

predictivo [2]; empleando un finito número de alternativas, un

modelo predictivo (en este caso particular de torque electro-

magnético y de flujo del estator), una función de costo (con

los errores normalizados de torque y flujo) y la optimización

(para seleccionar el próximo estado de conmutación que será

empleado). Por las variables controladas, el sistema bajo

análisis es más complejo que el considerado en el control

predictivo de corriente. No obstante, la regulación del torque

y el flujo se consigue con mayor eficiencia con el PTC [3].

El PTC ha sido caracterizado experimentalmente por su

elevada velocidad de respuesta de torque y flujo, que lo

hace adecuado para usos industriales o en vehı́culos eléctricos

[4]. Además, se deben destacar sus ventajas respecto a su

contraparte, el control directo de torque (DTC) [5], tales

como la flexibilidad para incluir criterios adicionales en la
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ley de control introduciendo términos en la función de costo

(permitiendo su extrapolación a diferentes tipos de conver-

tidores de potencia), el menor rizado de corriente y un ligero

incremento en la velocidad de repuesta al emplear modelos

más precisos [6]. En contrapartida, el DTC presenta una mayor

robustez a variaciones de los parámetros del modelo y menores

requerimientos computacionales.

Varios trabajos de investigación continúan enfocándose en

el desarrollo de arquitecturas más eficientes del PTC [7].

Entre los desafı́os todavı́a se encuentra la formulación de un

procedimiento de sintonización de los factores de peso de la

función de costo para la obtención de la respuesta requerida

en la aplicación abordada [8], o esquemas con funciones de

costo que no requieren del ajuste de los pesos [9]. Otra lı́nea

ampliamente considerada es la de los esquemas simplificados

para mitigar la elevada carga computacional necesaria para la

implementación del PTC [10], ası́ como la supresión del error

en régimen estable al carecer de acción integral. Dentro de

este conjunto de planteamientos, se puede también destacar

la búsqueda de la mitigación del efecto de conmutación a

frecuencia variables del PTC, por el elevado costo asociado

para soslayar este efecto [11].

En este artı́culo se presenta una implementación del PTC en

un motor de inducción del tipo jaula de ardilla capaz de operar

a frecuencia fija de conmutación (igual a la frecuencia de

muestreo). Para cumplir con este propósito se ha desarrollado

un esquema basado en los principios de operación propuestos

en [12] para la regulación de corriente. No obstante, en la

función de costo se consideran los errores de flujo y torque

electromagnético, por lo que el procedimiento requiere de un

mayor análisis al momento de desarrollar el método. Se em-

plean dos vectores activos en combinación con los ceros para

generar el patrón de siete segmentos de conmutación (tal como

en la modulación basada en vectores espaciales SVPWM).

Sin embargo, el tiempo de permanencia de los vectores se

calcula en el proceso de optimización (minimización) de la

función de costo. El método es implementado en un entorno

de simulación para demostrar el correcto control del torque y

flujo, obteniendo respuestas con buena dinámica en el control

de la velocidad mecánica del rotor. Todas estas virtudes son

obtenidas en conjunto con corrientes del estator con bajos

valores de rizado y deformación.978-1-6654-0127-2/21/$31.00 c© 2021 IEEE
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Fig. 1: Circuito inversor fuente de voltaje.

TABLE I: Estados de Conmutación Válidos del VSI

Estado S1 S2 S3 S4 S5 S6

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

II. MODELO MATEMÁTICO DEL VSI

La función de un inversor de fuente de voltaje (VSI) es

cambiar la señal de voltaje continuo de entrada a una señal

de voltaje alterno de salida, con una frecuencia y amplitud

variables y determinada por el usuario. La topologı́a del

inversor fuente de voltaje básicamente viene representado por

la Fig. 1, donde es posible ver que este convertidor de potencia

consiste de 6 switches unidireccionales.

Para el correcto funcionamiento de este inversor se debe

asegurar que los dos interruptores de cada pierna mostradas

en la Fig. 1 deben operar de un modo complementario, con el

fin de evitar un cortocircuito de la fuente DC. Como resultado,

solo ocho posibles estados de conmutación se permiten para

este convertidor, con el cual se generan los voltajes de lı́nea

a lı́nea y la corriente circulando en el DC-link. El detalle de

estos ocho estados de conmutación válidos, se presenta en la

Tabla I.

La corriente del enlace DC idc se determina como una

función de los switches del inversor y las corrientes de salida

i como,

idc =
[

S1 S3 S5

]

i (1)

El voltaje de salida está sintetizado como una función de

los switches del inversor y el voltaje del enlace DC vdc, como

se muestra en la ecuación (2).

v =





S1

S3

S5



 vdc (2)

III. MODELO MATEMÁTICO DE LA MÁQUINA DE

INDUCCIÓN

Las ecuaciones de la máquina de inducción considerando

un marco de referencia de coordenadas αβ queda representado

por:

vs = Rsis + d
dψs

dt
+ jωψs (3)

Para la ecuación (4) el voltaje del rotor es igual a 0, ya que

se considera un motor jaula de ardilla.

0 = Rrir + d
dψr

dt
+ j(ω − ωr)ψr (4)

donde:

• Rs y Rr, corresponden a las resistencias del estator y

rotor.

• is y vs , son los vectores de corriente y voltaje en el

estator respectivamente.

• ir, es el vector de corriente en el rotor.

• ψs, ψr, son los vectores de flujo del estator y rotor.

• ω corresponde a la velocidad de rotación en un marco

de referencia arbitrario y ωr, corresponde a la velocidad

angular del rotor.

El flujo del estator y rotor de la máquina se definen por:

ψs = Lsis + Lmir (5)

ψr = Lmis + Lrir (6)

Donde Ls, Lr y Lm, corresponden a las inductancias del

estator, rotor e inductancia de magnetización.

El torque del motor se define como:

T =
3

2
pReψ∗

s is = −

3

2
pReψ∗

r ir (7)

donde:

• T y p, corresponden al torque electromagnético y al

número de pares de polos.

• ψ∗, es el complejo conjugado de ψ.

Las ecuaciones obtenidas se utilizan para estimar el flujo

del estator y rotor, además son utilizadas para obtener las

corrientes predichas y el flujo de estator y torque eléctrico,

utilizando las ecuaciones en tiempo discreto como se mostrará

más adelante en el capı́tulo 6. Las ecuaciones del motor de

inducción en función de las variables de estado según [13]

quedan definidas como:

is + τσ
dis
dt

= −jωτois +
Kr

Rσ

(
1

τr
− jωr)ψr +

vs
Rσ

(8)

ψr + τr
dτr

dt
= −j(ω − ωr)τrψr + Lmis (9)

donde:

• τr = Lr

Rr

• τσ = σ Ls

Rσ

• σ = 1−
L2

m

LsLr

• Kr =
Lm

Lr

• Ks =
Lm

Ls

• Rσ = Rs +RkK
2
R



IV. TÉCNICA DE CONTROL PREDICTIVO PARA LA

MÁQUINA DE INDUCCIÓN

A. Esquema de Control

El diagrama del control predictivo de torque y flujo

operando a frecuencia fija de conmutación está representado

en la Fig. 2 [14]. El esquema considera el circuito de potencia

del inversor fuente de voltaje y la máquina de inducción. En

cada instante de muestreo, un controlador PI es utilizado para

manejar la velocidad de la máquina de inducción y es este

controlador el que genera la referencia de torque eléctrico. Las

mediciones de corriente y velocidad son utilizadas para estimar

los flujos de estator y rotor, ası́ como también predecir el

comportamiento del flujo y torque para cada uno de los estados

válidos del inversor fuente de voltaje. Estas predicciones son

luego evaluadas y comparadas con sus respectivas referencias

en una función de costo. Se considera además la evaluación

de un set de estados de conmutación que generen un torque

y flujo lo más cercanos a sus respectivas referencias y la

estimación del tiempo óptimo a aplicar cada uno de estos

estados de conmutación dentro de un instante de muestreo. El

set de estados óptimos y sus respectivos tiempos son aplicados

luego al convertidor. A partir de este patrón de conmutación

se puede lograr un funcionamiento del convertidor operando

a frecuencia fija de conmutación.

B. Ecuación de Predicción

En cada instante de muestreo Ts es necesario obtener las

predicciones de torque electromagnético T p
e y flujo de estator

ψp
s para cada uno de los estados válidos de conmutación del

inversor fuente de voltaje para el siguiente instante de tiempo

(k + 1).

ψp
s (k + 1) = ψs(k) + Tsvo(k + 1)−RsTsio(k + 1) (10)

La expresión para predecir el torque es directamente depen-

diente del flujo y corriente de estator en base a

Te =
2

3
p(ψs × io) (11)

Teniendo en consideración los valores de flujo y corriente

de estator predichos, el torque eléctrico predicho se obtiene

como:

T p
e (k + 1) =

3

2
p[ψp

s (k + 1)× ipo(k + 1)] (12)

Es necesario obtener una predicción de la corriente del

estator ipo(k + 1), y ası́ calcular una predicción del torque

electromagnético. Es por esto que se debe discretizar (8) y

reemplazar las derivadas obtenidas por la aproximación basada

en Euler, obteniendo una expresión para la predicción de la

corriente del estator ipo en un instante (k + 1):

ipo(k + 1) =

(

1−
Tsrσ

Lsσ

)

io(k)+

Ts

Lsσ

[(

kr

τr
− jkrω(k)

)

ψr(k) + vo(k + 1)

]

(13)
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Fig. 3: Representación vectorial para voltajes del convertidor.

Una vez obtenidas las predicciones de flujo de corriente del

estator, es posible calcular la predicción del torque electro-

magnético. Tanto la predicción del torque y flujo del estator

se escriben en términos del voltaje del inversor vs(k). Esto

implica que se obtienen siete predicciones diferentes para el

torque y el flujo, de acuerdo con el número de vectores de

voltaje generados por el VSI.

C. Función de Costo

Para el modelo de predicción se define cada vector de voltaje

disponible para el VSI en el plano αβ, a través del cual se

representan los 7 estados válidos del VSI. Se definen 6 sectores

conformados por dos vectores adyacentes que representan los

voltajes generados por los estados de conmutación del VSI.

El primer sector se compone por los vectores 1 y 2, que

corresponden al voltaje generado por el estado de conmutación

1 y estado de conmutación 2 del inversor. La Figura 3 muestra

la representación vectorial descrita anteriormente.

Para la técnica de control predictivo operando a frecuencia

fija, se evalúan las predicciones de los dos vectores activos

que conforman cada sector del plano αβ para cada tiempo de

muestreo, evaluando la función de costos para cada una de las

predicciones, obteniendo ası́ dos funciones de costos g1 y g2.

Además, se obtiene una función de costos g0 correspondiente

a la predicción obtenida cuando el voltaje es cero.

Las funciones de costos g1 y g2 son evaluadas por separado

en cada uno de los vectores que forman una región. La función

g1 es evaluada considerando el vector 1 y la función g2
es evaluada considerando el vector 2. Posteriormente, estas

funciones de costo son evaluadas en una nueva función de

costos de la forma que se indica en la ecuación (14). Esta

función de costos incluye también los ciclos de trabajo en que

se aplicarı́a cada vector de voltaje activo y el vector cero [15].

g(k+1) = d1g1 + d2g2 (14)

Estos ciclos son calculados de acuerdo a las siguientes

ecuaciones:

d0 =
K

g0
(15)

d1 =
K

g1
(16)
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Fig. 2: Esquema de control predictivo a frecuencia fija para un motor de inducción.

d2 =
K

g2
(17)

d0 + d1 + d2 = 1 (18)

El ciclo de trabajo d0 es evaluado sólo una vez ya que

corresponde al vector activo v0. Resolviendo las ecuaciones

obtenidas anteriormente es posible obtener las expresiones

para la constante K y los ciclos de trabajo para cada uno

de los vectores:

K

g0
+
K

g1
+
K

g2
= 1 (19)

Kg1g2

g0g1g2
+
Kg0g2

g0g1g2
+
Kg0g1

g0g1g2
= 1 (20)

Donde K corresponde a una constante que relaciona los

ciclos de trabajo y las funciones de costo a utilizar en el

control. La expresión para la constante K está dada por:

K =
g0g1g2

g1g2 + g0g2 + g0g1
(21)

Posteriormente se sustituye la ecuación (21) en (15) , (16)

y (17) :

d0 =
g1g2

g1g2 + g0g2 + g0g1
(22)

d1 =
g0g2

g1g2 + g0g2 + g0g1
(23)

d2 =
g1g0

g1g2 + g0g2 + g0g1
(24)

El set de vectores que minimiza la función de costos g,

serán los que se aplicarán en el siguiente instante de muestreo

(k + 1).

Los tiempos en que serán aplicados cada uno de los estados

óptimos de conmutación (vectores óptimos), T0, T1 y T2,

dentro de un periodo de muestreo Ts, son determinados por

los ciclos de trabajo d0, d1 y d2 de la siguiente manera:

T0 = Tsd0 (25)
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2
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2
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2
T2

2
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Fig. 4: Patrón de conmutación para control predictivo a frecuencia
fija.

T1 = Tsd1 (26)

T2 = Tsd2 (27)

Ts = T0 + T1 + T2 (28)

A partir de estos vectores óptimos v
opt
1 y v

opt
2 y sus

respectivos tiempos en los que serán aplicados (T0, T1 y T2),

se establece un patrón de conmutación, que consta de siete

pasos tal como se representa en la Fig. 4, generando ası́ una

conmutación a frecuencia fija [16]:

1) Se comienza el patrón de conmutación, aplicando un

cuarto de su tiempo T0 (T0

4 ) el vector cero.

2) Posteriormente se procede a aplicar la mitad de su tiempo

T1 (T1

2 ) el primer vector óptimo v
opt
1 .

3) Se aplica la mitad de su tiempo T2 (
T2

2 ) el segundo vector

óptimo v
opt
2 .

4) Luego, se aplica el vector cero un periodo equivalente a

la mitad de su tiempo T2 (T0

2 ).
5) Se aplica la mitad de su tiempo T2 (

T2

2 ) el segundo vector

óptimo v
opt
2 .

6) Se aplica la mitad de su tiempo T1 (T1

2 ) el primer vector

óptimo v
opt
1 .

7) Finalmente se aplica un cuarto de su tiempo T0 (T0

4 ) el

vector cero.



TABLE II: Parámetros de Simulación del Control Predictivo de Torque de una Máquina de Inducción Alimentada por un VSI.

Parámetros Variables Valor
Ts Tiempo de muestreo 50 [µs]
Rs Resistencia de estator 1.35 [Ω]
Rr Resistencia de rotor 7.2 [Ω]
Ls Inductancia de magnetización estator 0.282 [H]
Lr Inductancia de magnetización rotor 0.282 [H]
Lm Inductancia mutua 0.286 [H]
J Inercia 0.062 [Kgm2]
p Pares de polos 2
p Velocidad nomimal 1430 [rpm]

Tnom Torque nominal 50 [Nm]
Tl Torque de carga 40 [Nm]
vdc Voltaje de alimentación 520 [V]

Tiempo de simulación 0.9 [s]

V. RESULTADOS

El esquema de control predictivo de torque y flujo operando

a frecuencia fija de conmutación de un motor de inducción

alimentado por un inversor fuente de voltaje es simulado en

Matlab/Simulink, con el fin de validar el comportamiento de la

propuesta. La simulación consideró los parámetros indicados

en la Tabla II.

Tal como se observa en la Fig. 5, es posible obtener

un buen seguimiendo de la velocidad mecánica del motor,

demostrando el buen funcionamiento del controlador PI (Fig.

5a). La velocidad de referencia alcanza la velocidad nominal

del rotor de 1430 [rpm] en el instante de tiempo t = 0.02

[s]. Cuando el motor comienza a acelerar, logra alcanzar la

velocidad nominal a los 0.18 [s] aproximadamente.

Este controlador PI genera la referencia para el torque

eléctrico, cuyo seguimiendo se observa en la Fig. 5b. Aquı́ se

aprecia un torque eléctrico con una rápida respuesta dinámica

a su respectiva referencia y con un reducido ripple. Mientras

el motor está acelerando hasta el tiempo t=0.18 [s], el torque

medido se estabiliza siguiendo correctamente el torque de

referencia. En el tiempo t = 0.3 [s] mientras el motor ya está

girando a su velocidad nominal, se aplica un torque de carga,

presentando una rápida respuesta ante este escalón siguiendo

rápidamente el torque de referencia y manteniéndose después

de la inversión de marcha ocurrida en el instante t = 0.5[s].

Igualmente, el flujo de estator sigue a su referencia tal como

se indica en la Fig. 5c.

Respecto a las variables del inversor fuente de voltaje, es

posible observar en la Fig. 6, para una escala reducida de

tiempo [s], el voltaje en el DC-link vdc el cual está establecido

en vdc =520[V], las corrientes de carga io en coordenadas α-

β [A] con una forma de onda sinusoidal y un muy reducido

ripple y el voltaje de carga van el cual presenta una forma

de onda PWM con un patrón uniforme de conmutación,

demostrando la frecuencia fija de conmutación.

CONCLUSIONES

En este paper se ha presentado la implementación en

Matlab/Simulink de una técnica de control predictivo de flujo y

torque para un motor de inducción alimentado por un inversor
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de torque y flujo a frecuencia fija de conmutación: a) referencia de
velocidad y su valor medido [rad/s], b) referencia de torque y su valor
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fuente de voltaje de dos niveles operando con una frecuencia

de conmutación fija.
La estrategia considera un modelo de predicción del torque

y flujo en base al modelo matemático del convertidor y la

máquina de inducción y la selección de un set de estados de

conmutación óptimos y sus respectivos tiempos de aplicación,

en base a la optimización de una función de costos.
La estrategia es simple de implementar, demostrando buenos

resultados en cuando al seguimiento de sus referencias de

torque y flujo, con un reducido ripple.
Aspectos tales como un análisis de la estrategia ante cam-

bios en los parámetros y perturbaciones, ası́ como también una

comparación cuantitativa con respecto a técnicas tradicionales,

y una discusión sobre la sintonización de los diferentes

parámetros del control productivo y el controlador PI son

considerados como un trabajo futuro.
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