
Universidad Autónoma de Querétaro

Facultad de Ingenieŕıa
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Resumen

En este trabajo se desarrolla un sistema para el control de motores de inducción

por medio del control por orientación de campo (FOC). En primera instancia se diseña

un método para determinar los parámetros eléctricos del motor. El procedimiento de

identificación es completamente automatizado y se completa en muy pocos segundos. En

seguida se plantea la problemática de la estimación del flujo magnético de rotor, que es

información vital para implementar el control vectorial. Por medio del Filtro de Kalman

Extendido se estiman no solamente la corriente, el flujo magnético, y la resistencia de

estator, sino también la velocidad angular eléctrica, lo que permite controlar el motor sin

necesidad de sensores adicionales como encoders o tacométros. Finalmente, se propone

un esquema para ajustar la corriente de flujo magnético a fin de incrementar la eficiencia

energética en comparación con la implementación tradicional del FOC.

Palabras clave: Motor de inducción, control por orientación de campo, estimación

en tiempo real, eficiencia energética, control de velocidad sin sensor.
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Summary

This work presents a system for the control of induction motors based on field-

oriented control (FOC). First and foremost, a methodology for the determination of the

electrical parameters of the motor is designed. The identification procedure is comple-

tely automated and takes only a few seconds to complete. Next, the issue of magnetic

flux estimation is brought forward, which is vital for vector control implementation.

Using the Extended Kalman Filter, not only are the currents, magnetic flux, and stator

resistance estimated, but also the electrical angular speed, allowing the motor to be con-

trolled without needing any additional sensors such as encoders or tachometers. Finally,

a scheme for adjusting the magnetic flux current is proposed, whose aim is to increase

the energy efficiency of the motor with respect to traditional FOC implementations.

Keywords: Induction motor, field-oriented control, real-time estimation, energy

efficiency, sensorless speed control.
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λβ Flujo magnético de fase beta
λd Flujo magnético de fase d
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1. Introducción

El motor de inducción es una máquina electromecánica en la cual la enerǵıa asociada

al rotor para la generación de torque se produce por medio de inducción electromagnéti-

ca. Su funcionamiento consiste en establecer campos magnéticos giratorios en el estator

alimentándolo de manera directa. Estos campos giratorios inducen voltajes en el rotor,

el cual al estar en corto circuito permite la circulación de corrientes eléctricas, y éstas

a su vez generan campos magnéticos. La interacción entre los campos magnéticos de

estator y de rotor produce un torque o par mecánico sobre la flecha del motor. Esta

caracteŕıstica de inducción significa que estos motores no requieren de imanes en su

construcción, reduciendo aśı costos de fabricación. Por otra parte, los motores de in-

ducción son sistemas fuertemente acoplados, por lo que su control es más complejo que

aquel de los motores de corriente directa [24].

Figura 1: Vista seccional de un motor de inducción de jaula de ardilla [17].

Existen diversos métodos de control para este tipo de motores. Una de la técnicas

más utilizadas se conoce como control constante volts/hertz, o simplemente control

escalar. Consiste en aumentar o disminuir los voltajes y la frencuencia aplicados a

las fases del motor, para aśı regular la velocidad del rotor, pero siempre manteniendo
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una relación casi constante entre voltaje y frecuencia. La gran ventaja de este método

recae en su facilidad de implementación [27]. La deficiencia radica en que el desempeño

transitorio es muy pobre. Esto limita enormemente su uso en aplicaciones donde la

velocidad o el torque demandados al motor cambian continuamente. A pesar de su

antigüedad, existe desarrollo relativamente reciente sobre el control escalar. Por ejemplo

en [42], se propone el uso de sistemas de control difuso para mejorar la respuesta de

torque. En [41], se utiliza la información en tiempo real de las cáıdas de voltaje de

estator, aśı como las pérdidas en el núcleo, para ajustar la relación entre voltaje y

frecuencia, consiguiéndose una mejor respuesta de velocidad.

Para solventar la limitación del desempeño transitorio, surgieron las técnicas de

control vectorial. Este enfoque de control busca manejar de manera independiente las

magnitudes de flujo magnético y de torque, con la finalidad de que, conceptualmente,

el comportamiento del motor de inducción sea muy similar a aquel de los motores de

corriente directa de excitación independiente [24]. El Control por Orientación de Campo

(FOC, por sus siglas en inglés) forma parte de las técnicas de control vectorial. Por medio

de transformaciones de los marcos de referencia del motor, se áıslan las corrientes de

estator correspondientes al flujo magnético y al torque, de modo que se pueden diseñar

controladores independientes para cada una de dichas corrientes. Las transformaciones

antes mencionadas requieren conocer los flujos magnéticos, ya sea de estator o de rotor.

La teoŕıa sobre estas transformaciones, y sobre el FOC en general, se puede encontrar

por ejemplo en [16], [12]. Para la determinación del flujo magnético existen dos opciones,

uso de sensores (costoso tanto en instalación como en mantenimiento), o por medio

de estimaciones (a partir de modelos matemáticos). Debido a los elevados costos que

implica el uso de sensores de flujo, existe un gran cuerpo de investigación y de literatura

sobre la teoŕıa de observadores para estimar estas variables.

2
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1.1. Descripción del problema

La eficiencia energética es un tema de gran interés en aplicaciones industriales y de

alto desempeño. Con el avance de la electrónica y los sistemas digitales, se ha vuelto

cada vez más común la utilización de control vectorial en muchas aplicaciones donde

anteriormente, por motivos de costo, se utilizaban controladores de variación de frecuen-

cia. Por medio del control vectorial es posible alcanzar una mayor eficiencia energética,

además de que las caracteŕısticas de respuesta transitoria también se ven mejoradas

(menor tiempo de respuesta, menos oscilaciones, torque más suave).

La desventaja de estos algoritmos de control es su fuerte dependencia del conoci-

miento preciso de los parámetros internos del motor. En este punto radica la importancia

de los métodos de estimación de parámetros en tiempo real, también llamados en ĺınea.

Estos sistemas pueden ejecutarse de manera simultánea con el motor, actualizando aśı

el modelo matemático del motor. Al combinar la estimación de parámetros en ĺınea con

algoritmos de control vectorial, se incrementa en gran medida la eficiencia energética

y las caracteŕısticas de respuesta transitoria de estos motores, lo que los ha vuelto ex-

celentes candidatos en aplicaciones de alto desempeño, en las cuales las condiciones de

carga y velocidad aplicadas al motor cambian constantemente.

Por otra parte, las condiciones de carga y de velocidad bajo las que se opera un

motor de inducción tienen un gran impacto sobre la eficiencia del mismo. Para visualizar

esto, se generan curvas de eficiencia-carga y de eficiencia-velocidad para determinar el

punto de operación óptimo de un motor. Las curvas t́ıpicas de eficiencia-velocidad y

eficiencia-carga tienen las formas que se muestran en las Figuras 2 y 3.

Seŕıa ideal que la curvas de eficiencia presentaran más bien una forma constante,

cercana o igual a la eficiencia máxima que puede brindar el motor. Es sobre este pun-

to que se concentra el trabajo que aqúı se presenta. Al ajustar los parámetros de un

controlador por orientación de campo de acuerdo con las condiciones de operación ins-

tantáneas, se prevé poder levantar las curvas para obtener mejores niveles de eficiencia

en las zonas de baja velocidad y baja carga.

3
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Figura 2: Curva t́ıpica de eficiencia-velocidad para un motor de inducción.

1.2. Justificación

A pesar de que el motor de inducción tiene más de 120 años de haber sido desarro-

llado, su mercado sigue evolucionando y creciendo. En el 2015, el 68% del mercado de

motores eléctricos consist́ıa en motores de inducción. De estos, el 50% era utilizado en

aplicaciones industriales [1].

Los factores que hacen del motor de inducción tan utilizado es su bajo costo de

fabricación y su construcción robusta. Al no contar con partes como escobillas o con-

mutadores, sus requerimientos de mantenimiento son pocos y de bajo costo. Estas ca-

racteŕısticas le han permitido encontrar aplicaciones en prácticamente todas las áreas

de la industria y de las actividades humanas en general. Por mencionar algunos ejem-

plos, se emplea en estaciones de bombeo, sistemas de elevadores, grúas, estaciones de

perforación, electrodomésticos, veh́ıculos eléctricos, etc. A medida que que el consumo

a nivel global se incrementa, el mercado del motor de inducción seguirá aumentado.

Para el peŕıodo 2020-2025 se espera un crecimiento anual promedio del 5% [2].

Es de particular interés la transición que está experimentando la industria del trans-

porte hacia el uso de motores eléctricos como sistemas de propulsión. Las previsiones a

nivel mundial del crecimiento de los veh́ıculos eléctricos indican un crecimiento acelera-
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Figura 3: Curva t́ıpica de eficiencia-carga para un motor de inducción.

do para este sector de la industria. Según un reporte de Research Dive, para el peŕıodo

2021-2026 se espera que el mercado de motores eléctricos para sistemas de tracción

presente una tasa de crecimiento anual compuesta de 40.6% [13].

A pesar de que no presentan una eficiencia tan alta como los motores de imanes

permanentes (PMSM) [37], los motores de inducción también se emplean en los veh́ıculos

eléctricos, debido a ciertas caracteŕısticas deseables como su robustez ante fallos y su

bajo costo [3]. Además, se puede obtener un alto torque de arranque, siempre y cuando

se tenga cuidado en las condiciones a las que se opera el motor [4].

Dada la perspectiva que se tiene a futuro sobre el mercado y las aplicaciones de los

motores de inducción, es que se considera pertinente dedicar esta investigación al in-

cremento de eficiencia energética que brindan estos motores bajo diferentes condiciones

de operación, que incluyen cambios en la carga y en la velocidad. De manera particular

se busca mejorar el desempeño en comparación con la implementación del control por

orientación de campo tradicional.
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1.3. Objetivos e Hipótesis

1.3.1. Objetivo general

Desarrollar un controlador por medio del control por orientación de campo para

motores de inducción que, a través del ajuste automático de las corrientes del motor,

presente una mayor eficiencia energética en comparación con el control por orientación

de campo tradicional.

1.3.2. Objetivos particulares

Desarrollar un método basado en el Filtro de Kalman para identificar los paráme-

tros eléctricos de un motor de inducción que pueda realizarse de modo completa-

mente automatizado.

Implementar el control por orientación de campo para un motor de inducción en

un microcontrolador utilizando el lenguaje de programación C, para establecer un

punto de referencia a partir del cual se buscará incrementar la eficiencia energética.

Mejorar la eficiencia energética por medio del ajuste de las corrientes del motor,

tomando como base la eficiencia que se obtiene con el controlador por orientación

de campo tradicional.

1.4. Hipótesis

Un controlador por orientación de campo que se ajuste automáticamente de acuerdo

con las condiciones de operación de carga y velocidad del motor brinda una mejor

eficiencia energética que utilizando el control por orientación de campo tradicional.

1.5. Antecedentes

El concepto de control vectorial surgió de manera simultánea en Estados Unidos

y Alemania alrededor del año de 1970 [38]. En 1971, F. Blaschke patentó uno de los

6
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primeros diseños donde se detalla por medio de un diagrama de bloques el control por

orientación de campo. Sin embargo, la electrónica de los microprocesadores de esos años

no teńıa la suficiente potencia de cómputo para ejecutar de manera satisfactoria estos

algoritmos. No fue hasta 1980 que comenzaron a realizarse las primeras implementa-

ciones prácticas, como el trabajo mostrado por Gabriel et al. [19]. A partir de entonces

han surgido numerosos trabajos sobre el control vectorial empleando métodos diversos

tanto de control como de observadores para la estimación de los estados internos del

motor; corriente y flujo magnético.

Un recurso matemático muy utilizado para la estimación en tiempo real del flujo

magnético es el filtro de Kalman extendido, que es una versión del filtro de Kalman para

sistemas no lineales. Otros métodos para la estimación de flujo son, observadores de

modo deslizante (SMO) [15], [39], [6], estimadores basados en redes neuronales [35], [29],

[20], observadores basados en sistemas de modelo de referencia adaptable (MRAS) [40],

[32], [23]. Cada uno de estos métodos tiene sus ventajas y desventajas. En particular, el

filtro de Kalman extendido tiene la caracteŕıstica de presentar buena robustez ante el

ruido en las mediciones, siempre y cuando se seleccionen adecuadamente los parámetros

de incertidumbre [10]. Además, se puede extender el estado del sistema para estimar,

por ejemplo, la velocidad angular eléctrica [21]. Sin embargo, computacionalmente su

implementación es costosa [34].

Centrándose en la eficiencia energética, existen numerosas publicaciones que anali-

zan los efectos que tienen los algoritmos de control sobre ésta. En el trabajo de Ammar

et al. [5] por ejemplo, se utiliza un esquema de control h́ıbrido empleando FOC y Con-

trol Directo de Torque (DTC). Dicha combinación busca mitigar la gran dependencia

del FOC sobre los parámetros internos del motor, y al mismo tiempo reducir las ondula-

ciones t́ıpicas de torque que se presentan en el DTC, especialmente a bajas velocidades.

Además, con el objetivo de mejorar la eficiencia, se propone ajustar el flujo de referencia

de acuerdo con las condiciones particulares de carga a las que se encuentra operando

el motor. De manera similiar, en [31] y [9] se busca ajustar el flujo magnético del rotor
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a un valor óptimo por medio de Controladores de Modelo de Pérdida (LMC). En [7]

se realiza un estudio sobre FOC y DTC aplicados en motores de inducción y motores

de imanes permanentes. De acuerdo con sus resultados, ningún esquema es superior en

términos absolutos: FOC presenta una mejor respuesta en estado estacionario, mientras

que DTC tiene una respuesta de torque más rápida.

Por otra parte, es importante también determinar el impacto que tienen sobre el

rendimiento energético los conversores de enerǵıa, o inversores. Por ejemplo en [14]

se estudia el impacto que puede tener la utilización de voltajes distorsionados sobre

la eficiencia energética. En otras palabras, en la búsqueda de una mayor eficiencia

energética se debe cuidar el tipo y las caracteŕısticas del conversor de enerǵıa utilizado

para alimentar el motor. En [30] se consigue un control desacoplado de las potencias

real e imaginaria para mantener el factor de potencia tan cerca la unidad como sea

posible. Combinando este esquema con un control de voltajes tipo “chopper”, se busca

optimizar la eficiencia de operación. Misal et al. [26] realizan un estudio comparativo

de inversores de dos niveles y multinivel, bajo DTC y control de voltaje y frecuencia

(V/f). Con el inversor multinivel consiguen una mejora en la eficiencia energética de

6%, además de menores armónicos y una mejor utilización del bus de alimentación. El

estudio espectral, como la determinación y cuantificación de armónicos, puede brindar

también información útil en el diseño de motores de inducción más eficientes [25]. Dado

que este último aspecto está relacionado con la construcción del motor, no es de gran

interés para este proyecto.

2. Fundamentación teórica

2.1. Motor de inducción

El motor de inducción es una máquina eléctrica de corriente alterna, que consiste

en un estator y un rotor. El estator en esencia se puede considerar como un gran

electroimán, y es la parte estacionaria del motor. Se compone de tres partes:
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Armazón: su función es soprtar la construcción del motor.

Núcleo: está constrúıdo a partir de delgadas láminas de aleación de acero, con

muescas en las cuales se colocan los embobinados, y su principal función es trans-

portar el flujo magnético del estator.

Embobinados: consisten en tres conjuntos independientes de embobinados de co-

bre, cuyas terminales son conectadas a un sistema trifásico, produciendo aśı un

campo magnético giratorio.

En el tipo de motor de inducción más común, el rotor está constrúıdo a partir de

barras conductoras, generalmente de acero, que están unidas por anillos de acero en

los extremos de las mismas, efectivamente poniéndolas en corto circuito. El nombre

coloquial de este tipo de motores proviene de la construcción del rotor, que le da una

apariencia similar al de una jaula de ardilla, como se observa en la Figura 4.

Figura 4: Rotor de un de motor de inducción de jaula de ardilla [11].

El principio de operación del motor de inducción empieza con la generación de un

campo magnético giratorio en el estator, denominado Bs, producido al conectar los

embobinados del estator a un sistema de tres fases de corriente alterna. La velocidad

del campo magnético nsync, en revoluciones por minuto, está dada por
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nsync =
120fe
P

(1)

donde fe es la frecuencia del sistema de alimentación trifásico, y P es el número de

polos del estator.

En cada una de las barras del rotor se induce un voltaje, que está dado por

eind = (v × B) · l (2)

donde

v = velocidad de la barra con respecto al campo magnético

B = vector de densidad de flujo magnético

l = longitud de la barra

El voltaje inducido genera aśı una corriente en las barras, debido a que éstas se

encuentran en corto circuito por los anillos de acero colocados en los extremos del

rotor. La corriente que fluye a través de las barras genera a su vez un campo magnético,

denominado Br.

Los campos magnéticos del estator y del rotor interactúan entre śı, produciéndose

un par de acuerdo a la siguiente ecuación

τind = kBr ×Bs (3)

Si el rotor girara a la misma velocidad que el campo magnético del estator Bs, no

se induciŕıa ningún voltaje en las barras, no circulaŕıa corriente a través de ellas, y no

existiŕıa un campo magnético en el rotor Br, ni tampoco se produciŕıa un par en el

rotor. Por esta razón, el rotor nunca puede girar a la velocidad śıncrona nsync, sino a

una velocidad menor, denominada velocidad mecánica o de rotor nm.

La velocidad relativa entre la velocidad śıncrona y la velocidad del rotor, denominada
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velocidad de deslizamiento nslip, está dada por

nslip = nsync − nm (4)

Con la velocidad de deslizamiento, se determina el deslizamiento del motor s como

s =
nslip
nsync

× 100% (5)

2.1.1. Circuito equivalente del motor de inducción

La Figura 5 muestra el modelo eléctrico, por fase, de un motor de inducción, donde

existe una relación de transformador entre el estator y el rotor.

Figura 5: Modelo eléctrico por fase de un motor de inducción.

Para la relación de efecto transformador se considera una relación de vuletas fija,

denomiada aef .

El voltaje inducido en el rotor Err vaŕıa de acuerdo al deslizamiento del motor, de

acuerdo a

Err = sErr0 (6)

donde Err0 es el voltaje inducido cuando el deslizamiento es 1, es decir, cuando el

rotor se encuentra bloqueado.

De manera similar al voltaje inducido, se determina la reactancia debida a la induc-

tancia como
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Xrr = sXrr0 (7)

donde Xrr0 es la reactancia del motor a rotor bloqueado.

La impedancia equivalente del rotor se puede expresar como

Zrr =
Rrr

s
+ jXrr0 (8)

Y la corriente que circula a través del rotor es

Irr =
Err0

Rrr
s

+ jXrr0

(9)

Finalmente, para determinar el modelo equivalente del motor de inducción, se refiere

el modelo del rotor hacia el modelo del estator a través de la relación de transformador

existente.

Aśı, la impedancia equivalente del rotor referida al lado del estator se convierte en

Zr = a2ef

(
Rrr

s
+ jXrr0

)
(10)

El modelo final se muestra en la Figura 6 [8].

Figura 6: Modelo eléctrico equivalente por fase de un motor de inducción con las impe-
dancias del rotor referidas al estator.

El circuito equivalente es útil para determinar magnitudes de corriente y torque en

estado estacionario, pero para el análisis transitorio es necesario desarrollar el modelo
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dinámico del motor de inducción.

2.1.2. Modelo eléctrico de tres fases

Partiendo de la ley de Faraday se establecen seis ecuaciones de voltaje para el motor

de inducción trifásico como

vas =Rasias + pλas (11)

vbs =Rbsibs + pλbs (12)

vcs =Rcsics + pλcs (13)

var =Rariar + pλar (14)

vbr =Rbribr + pλbr (15)

vcr =Rcricr + pλcr (16)

Considerando un motor balanceado, las resistencias del estator serán iguales entre

śı. Lo mismo sucede para las resistencias de rotor. Entonces las ecuaciones (16) pueden

escribirse como

vas =Rsias + pλas (17)

vbs =Rsibs + pλbs (18)

vcs =Rsics + pλcs (19)

var =Rriar + pλar (20)

vbr =Rribr + pλbr (21)

vcr =Rricr + pλcr (22)

En las ecuaciones (16) y (22), p representa el operador derivada, mientras que λ
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representa el acoplamiento de flujo de cada una las fases del motor.

Para cada fase del estator, su acoplamiento de flujo está dado por su propio flujo,

más el flujo mutuo resultante de la interacción de esta fase con el resto de las fases. La

inductancia para una fase dada del estator en un rotor de polos no salientes, como es

el caso para rotores de jaula de ardilla, está dada por

Ls = Lls + Lms (23)

Donde Lls representa la inductancia de fuga del estator, y Lms representa la induc-

tancia de magnetización del estator. La inductancia mutua entre dos fases cualesquiera

del estator está dada por

Ms = Lmscos(δ) (24)

Donde δ representa el ángulo que existe entre las fases. Entonces la inductancia

mutua entre las fases a y b, y las fases a y c es la misma debido al desfase eléctrico

constante de 2π
3

y 4π
3

radianes que existe entre ellas.

Mabs =
−Lms

2
(25)

Macs =
−Lms

2
(26)

Esto se cumple para la inductancia mutua que existe entre cualquier par de fases,

de manera que

Mabs = Macs = Mbcs = Mbas = Mcas = Mcbs = Ms (27)

Para el rotor se tiene

Mabr = Macr = Mbcr = Mbar = Mcar = Mcbr = Mr (28)
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Para determinar el acoplamiento de flujo total de una fase del estator se debe consi-

derar el ángulo del rotor. Si θr es el ángulo del rotor, se puede escribir el acoplamiento

mutuo de flujo entre la fase a del estator y las fases del rotor como

λasr = Msrcos(θr)iar +Msrcos

(
θr +

2π

3

)
ibr +Msrcos

(
θr −

2π

3

)
icr (29)

Donde Msr corresponde a la máxima inductancia mutua entre una fase de estator y

una de rotor, y se consigue cuando ambas fases se encuentran alineadas y con la misma

dirección. De igual manera se pueden escribir las ecuaciones del acoplamiento de flujo

para las fases b y c del estator como

λbsr = Msrcos

(
θr −

2π

3

)
iar +Msrcos (θr) ibr +Msrcos

(
θr +

2π

3

)
icr (30)

λcsr = Msrcos

(
θr +

2π

3

)
iar +Msrcos

(
θr −

2π

3

)
ibr +Msrcos (θr) icr (31)

Escritas en forma matricial, las ecuaciones de voltaje de las seis fases del motor de

inducción se pueden escribir como




vas

vbs

vcs

var

vbr

vcr




=




Rs 0 0 0 0 0

0 Rs 0 0 0 0

0 0 Rs 0 0 0

0 0 0 Rr 0 0

0 0 0 0 Rr 0

0 0 0 0 0 Rr







ias

ibs

ics

iar

ibr

icr




+


L1 M

M ′ L2




Is
Ir


 (32)

Donde L1 es la matriz de inductancias del estator, L2 es la matriz de inductanciasdel

rotor, y M es la matriz de inductancias entre estator y rotor. Is e Ir son los vectores

de corrientes del estator y del rotor, respectivamente. A continuación se detallan las

matrices de inductancias con las expresiones encontradas anteriormente
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L1 =




Lls + Lms Ms Ms

Ms Lls + Lms Ms

Ms Ms Lls + Lms


 (33)

L2 =




Llr + Lmr Mr Mr

Mr Llr + Lmr Mr

Mr Mr Llr + Lmr


 (34)

M =




Msrcos (θr) Msrcos
(
θr + 2π

3

)
Msrcos

(
θr − 2π

3

)

Msrcos
(
θr − 2π

3

)
Msrcos (θr) Msrcos

(
θr + 2π

3

)

Msrcos
(
θr + 2π

3

)
Msrcos

(
θr − 2π

3

)
Msrcos (θr)


 (35)

2.1.3. Modelo eléctrico de dos fases

El modelo obtenido en la sección anterior representa un motor trifásico, que es el

tipo de motor de inducción más utilizado. Sin embargo, es posible trabajar conceptual-

mente con un modelo de dos fases. Los resultados obtenidos con ambos modelos son

equivalentes a través de una transformación conocida como Transformación de Clar-

ke. El modelo de dos fases presenta una marcada reducción en la complejidad de las

ecuaciones, por lo que se prefiere siempre que sea posible, sólo transformando ciertas

magnitudes como voltaje y corriente al modelo trifásico cuando se requiera realizar la

equivalencia con un motor real.

Siguiendo el mismo procedimiento que se utilizó para las ecuaciones trifásicas, las

ecuaciones de voltaje para el modelo de dos fases son
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vαs = Rsiαs + pλαs (36)

vβs = Rsiβs + pλβs (37)

v′αr = Rri
′
αr + pλ′αr (38)

v′βr = Rri
′
βr + pλ′βr (39)

Y los acoplamientos de flujo magnético son

λαs = Lsiαs + cos(θr)Lmi
′
αr − sin(θr)Lmi

′
βr (40)

λβs = Lsiβs + sin(θr)Lmi
′
αr + cos(θr)Lmi

′
βr (41)

λ′αr = Lri
′
αr + cos(θr)Lmiαs + sin(θr)Lmiβs (42)

λ′βr = Lri
′
βr − sin(θr)Lmiαs + cos(θr)Lmiβs (43)

En primera instancia se observa que el acoplamiento de flujo de estator de la fase α

no incluye el término de corriente de estator de fase β. El comportamiento se repite, de

manera correspondiente, para los demás acoplamientos de flujo. Esto se debe a que la

fase α y la fase β de estator se encuentran a 90 grados entre śı, por lo que la inductancia

mutua entre ellas es siempre cero. Lo mismo aplica para el rotor. Se tiene entonces una

simplificación en comparación con el modelo de tres fases, sin embargo, para propósitos

de simulación numérica y de control, existe una serie de transformaciones que simplifican

más el modelo matemático.

La primera transformación consiste en “mover”las fases del rotor a un marco de

referencia fijo, alineado con el estator. Conceptualmente, se tiene ahora un solo marco

de referencia, en el cual se encuentran tanto las fases de estator como las de rotor. Esto

se observa en la Figura 7 y se conoce como marco de referencia pseudo estacionario.

La matriz de transformación para llevar al motor al marco pseudo estacionario se
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Figura 7: Marco de referencia pseudo estacionario para un motor de dos fases.

muestra en las ecuaciones (44) y (45).




iαs

iβs

iαr

iβr




=




1 0 0 0

0 1 0 0

0 0 cosθr −sinθr
0 0 sinθr cosθr







iαs

iβs

i′αr

i′βr




(44)




vαs

vβs

vαr

vβr




=




1 0 0 0

0 1 0 0

0 0 cosθr −sinθr
0 0 sinθr cosθr







vαs

vβs

v′αr

v′βr




(45)

Donde se ha eliminado el apóstrofe de las nuevas magnitudes de rotor para indicar

el cambio en el marco de referencia.
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Aplicando la transformación anterior las ecuaciones de voltaje son

vαs = Rsiαs + pλαs (46)

vβs = Rsiβs + pλβs (47)

vαr = Rriαr + pλαr + ωrλβr (48)

vβr = Rriβs + pλβr − ωrλαr (49)

Y los acoplamientos de flujo

λαs = Lsiαs + Lmiαr (50)

λβs = Lsiβs + Lmiβr (51)

λαr = Lriαr + Lmiαs (52)

λβr = Lriβr + Lmiβs (53)

La gran ventaja es que ya no aparecen funciones trigonométricas en las ecuaciones.

Por esta razón, este modelo se emplea regularmente en las simulaciones por compu-

tadora de motores.

Una transformación adicional consiste en hacer girar el marco de referencia ante-

rior, lo que se conoce como marco de referencia arbitrario. La nueva transformación se

muestra en las ecuaciones (54) y (55).




ids

iqs

idr

iqr




=




cosθs sinθs 0 0

−sinθs cosθs 0 0

0 0 cosθs sinθs

0 0 −sinθs cosθs







iαs

iβs

iαr

iβr




(54)
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


vds

vqs

vdr

vqr




=




cosθs sinθs 0 0

−sinθs cosθs 0 0

0 0 cosθs sinθs

0 0 −sinθs cosθs







vαs

vβs

vαr

vβr




(55)

Donde θs se conoce como la orientación śıncrona. Esta transformación recibe el

nombre de Transformación de Park. Al aplicarla, las ecuaciones de voltaje resultan en

vds = Rsids + pλds − ωsλqs (56)

vqs = Rsiqs + pλqs + ωsλds (57)

vdr = Rridr + pλdr − (ωs − ωr)λqr (58)

vqr = Rriqr + pλqr + (ωs − ωr)λdr (59)

Finalmente los acoplamientos de flujo se escriben como

λds = Lsids + Lmidr (60)

λqs = Lsiqs + Lmiqr (61)

λdr = Lmids + Lridr (62)

λqr = Lmiqs + Lriqr (63)

(64)

Con la segunda transformación, todas las magnitudes de voltaje, corriente, y flujo

magnético serán en apariencia constantes. Esto se ilustra para la corriente en la Figura

8 b.
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Figura 8: Corrientes en a) marco pseudo estacionario y b) marco arbitrario sincronizado
con flujo magnético de rotor.

2.1.4. Modelo mecánico

El subsistema mecánico del motor de inducción se puede modelar mediante la si-

guiente ecuación

J
d

dt
ωr = Te − TL −Bωr (65)

donde

ωr es la velocidad angular del rotor,

J es el momento de inercia del rotor,

B es el coeficiente de fricción viscosa,

Te es el torque electromagnético producido por el motor,

TL es el par de carga.

2.1.5. Torque electromagnético

Para unir el subsistema eléctrico del motor con el subsistema mecánico, es necesario

desarrollar una expresión para el torque electromagnético Te. Para un motor represen-

tado por un sistema de dos fases y dos polos el torque se puede determinar por medio de
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la teoŕıa de enerǵıa y coenerǵıa magnética [18]. La coenerǵıa magnética es una función

multivariable sobre las corrientes de las fases y el ángulo del motor. Está determinada

por

Wc(i, θr) =

∫ i

0

λ(i′, θr)di
′ (66)

Se pueden realizar integraciones sobre los acoplamientos de flujo presentes en el

sistema, para cada una de las corrientes de fase por separado, dejando constantes todos

los demás valores, tanto de corriente como de desplazamiento angular.

Dados los acoplamientos de flujo para cada una de las fases, expresados como

λαs = Lsiαs + Lmcos(θr)iαr − Lmsin(θr)iβr (67)

λβs = Lsiβs + Lmsin(θr)iαr + Lmcos(θr)iβr (68)

λαr = Lmcos(θr)iαs + Lmsin(θr)iβs + Lriαr (69)

λβr = −Lmsin(θr)iαs + Lmcos(θr)iβs + Lriβr (70)

se puede determinar la coenerǵıa magnética del sistema como

Wc(i, θr) =

∫ iαs

0

Lsi
′
αsdi

′
αs (71)

+

∫ iβs

0

Lsi
′
βsdi

′
βs

+

∫ iαr

0

(Lmcos(θr)iαs + Lmsin(θr)iβs + Lri
′
αr) di

′
αr

+

∫ iβr

0

(
−Lmsin(θr)iαs + Lmcos(θr)iβs + Lri

′
βr

)
di′βr

Realizando las integraciones definidas anteriormente, se tiene
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Wc(i, θr) =
1

2
Lsi

2
αs +

1

2
Lsi

2
βs +

1

2
Lri

2
αr +

1

2
Lri

2
βr (72)

+ Lmcos(θr)iαsiαr + Lmsin(θr)iβsiαr

− Lmsin(θr)iαsiβr + Lmcos(θr)iβsiβr

El torque electromagnético está definido por

Te =
∂Wc(i, θr)

∂θr
(73)

Al derivar parcialmente la ecuación (72) con respecto al desplazamiento angular

eléctrico, el torque resultante es

Te =− Lmsin(θr)iαsiαr + Lmcos(θr)iβsiαr (74)

− Lmcos(θr)iαsiβr − Lmsin(θr)iβsiβr

Reemplazando las corrientes de rotor del marco de referencia móvil por las corrientes

de rotor del marco de referencia pseudo estacionario se tiene

Te = Lm (iβsiαr − iαsiβr) (75)

De manera generalizada para un motor de P polos el torque electromagnético está

dado por

Te =
P

2
Lm (iβsiαr − iαsiβr) (76)

Con la expresión (76) se vinculan los subsistemas eléctrico y mecánico, formando el

modelo dinámico completo del motor de inducción.

En la literatura también se encuentra la expresión de torque con un factor adicional
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de multiplicación de 3
2
. En este trabajo se omite este factor pues siempre se trabaja con

la Transformación de Clarke de potencia invariante, como se presenta más adelante.

2.1.6. Equivalencia de tres a dos fases

Para convertir las magnitudes de un motor trifásico a un sistema de dos fases se

utiliza la Transformación de Clarke. Ésta se escribe como

TClarke =

√
2

3




1 −1
2
−1

2

0
√
3
2
−
√
3
2

1√
2

1√
2

1√
2


 (77)

La versión de la transformación presentada en (77) se conoce como de potencia

invariante, pues preserva la potencia entre los modelos de tres y de dos fases.

Con esta transformación se pasan magnitudes de un marco de referencia trifásico

(abc) a un marco de dos fases (αβ), como




α

β

γ


 = TClarke




a

b

c


 (78)

donde el componente γ será siempre cero en un sistema balanceado.

Para regresar al sistema de tres fases se utiliza la transformación inversa




a

b

c


 = T−1Clarke




α

β

γ


 (79)

2.2. Control por orientación de campo

El control por orientación de campo tiene como objetivo que el motor de inducción se

comporte de forma similar a un motor de corriente directa de excitación separada [16].

En otras palabras, que se pueda controlar de manera independiente la generación de
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torque y la generación de flujo magnético. Como se mencionó anteriormente, empleando

la Tranformación de Park se trabaja en un marco de referencia conocido como marco

śıncrono de rotor.

En el marco śıncrono de rotor, la idea es representar la totalidad del flujo magnético

de rotor con el componente λdr, de modo que en todo momento λqr sea cero. Aśı, las

ecuaciones de voltaje se escriben

vds = Rsids + pλds − ωsλqs (80)

vqs = Rsiqs + pλqs + ωsλds (81)

0 = vdr = Rridr + pλdr (82)

0 = vqr = Rriqr + (ωs − ωr)λdr (83)

Al sustituir en (82) el acoplamiento de flujo λdr se tiene

Rridr + Lrpidr = −Lmpids (84)

Manteniendo ids constante, la ecuación anterior se convierte en

Rridr + Lrpidr = 0 (85)

La solución trivial para (85) se obtiene con idr igual a cero. Sustiyendo idr por cero

en el acoplamiento de flujo de rotor se tiene

λdr = Lmids (86)

Recordando que en el marco śıncrono de rotor λdr = λr, la ecuación (86) implica

que el flujo total de rotor está determinado de manera única por ids.

λr = Lmids (87)
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Por otra parte, se encontró que el torque electromagnético en el marco pseudo

estacionario se determina por

Te =
P

2
Lm(iβsiαr − iαsiβr) (88)

Sustituyendo las corrientes de rotor con ayuda de las expresiones de flujo magnético

de rotor se tiene

Te =
P

2

Lm
Lr

(iβsλαr − iαsλβr) (89)

Pasando al marco śıncrono de rotor, se tiene que λqr = 0 y por lo tanto λdr = λr.

Entonces la expresión para el torque se simplifica a

Te =
P

2

Lm
Lr

iqsλr (90)

Aśı, al mantener el flujo de rotor constante, lo que se logró dado que ids es constante,

el torque electromagnético se determina de manera única por la corriente iqs. Con lo

anterior se cumple el objetivo inicial del control por orientación de campo de manejar

de manera independiente la generación de torque y de flujo del motor de inducción.

El sistema básico para la implementación del FOC se muestra en la Figura 9. Es

importante notar la existencia del bloque para la estimación de la orientación śıncrona.

Esta orientación se refiere al ángulo del flujo magnético del rotor. Para la estimación del

flujo magnético y la posterior determinación de la orientación śıncrona existen varios

métodos, uno de ellos es el Filtro de Kalman.

2.3. Filtro de Kalman

El filtro de Kalman es un algoritmo computacional utilizado para estimar el estado

de un modelo matemático de una manera estad́ısticamente óptima [36]. El sentido

de optimización que se adopta consiste en la minimización de la traza de la matriz

de covarianza del proceso a estimar. En otras palabras, se busca estimar una o más
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Figura 9: Diagrama de bloques del control por orientación de campo.

variables de manera que se reduzca tanto como sea posible la varianza o incertidumbre

asociadas.

En la literatura se puede encontrar la formulación del filtro de Kalman por medio

de cinco pasos [33], los cuales se listan a continuación.

1. Predicción del estado.

x̂k+1,k = Fx̂k,k +Gun (91)

2. Actualización a priori de la matriz de covarianza.

Pk+1,k = FPk,kF
T +Q (92)

3. Cálculo de la ganancia de Kalman.

Kn = Pk,k−1H
T (HPk,k−1H

T +Rn)−1 (93)

4. Correción del estado.

x̂k,k = x̂k,k−1 +Kn(zn −Hx̂k,k−1) (94)
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5. Actualización a posteriori de la matriz de covarianza.

Pk,k = (I −KnH)Pk,k−1(I −KnH)T +KnRnK
T
n (95)

F y G corresponden a las matrices de transición y de entrada del proceso, respecti-

vamente. P es la matriz de covarianza. K es la ganancia de Kalman. H es la matriz de

observación del proceso, y z es el vector de medición o de observaciones. Q corresponde

a la incertidumbre que se tiene sobre el proceso, mientras que Rn contiene la informa-

ción de ruido o de varianza que se tiene sobre las mediciones (por medio de sensores).

Evidentemente cuando se inicia el algoritmo, se deben proveer valores iniciales para la

covarianza (P0). De igual modo, es necesario establecer los valores para las matrices Q

y Rn.

A diferencia del filtro de Kalman tradicional, en el filtro de Kalman extendido las

matrices de transición y de observación del sistema pueden ser funciones no lineales

de las entradas y del estado del sistema. Las ecuaciones (92) a (95) permanecen sin

cambios. La diferencia con el filtro de Kalman tradicional consiste en la manera en que

se realiza la predicción del estado, y en que las matrices F y H son ahora las matrices

Jacobianas de las funciones no lineales f y h que definen el sistema.

Para un sistema no lineal

xk+1 = f(xk, uk) (96)

yk = h(xk) (97)

la predicción del estado se realiza directamente como indica (96), y las matrices F

y H se encuentran como
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Fn =
δf

δx
|xn, un (98)

Hn =
δh

δx
|xn (99)

3. Metodoloǵıa

3.1. Identificación de parámetros eléctricos

Antes de poder realizar cualquier intento de control, es necesario determinar los

parámetros eléctricos del modelo dinámico del motor. Para esto se plantea el siguiente

método.

En primera instancia se tienen las ecuaciones de voltaje en el marco de referencia

pseudo estacionario

vαs = Rsiαs + Lspiαs + Lmpiαr (100)

vβs = Rsiβs + Lspiβs + Lmpiβr (101)

0 = Rriαr + Lrpiαr + Lmpiαs + Lmωeiβs + Lrωeiβr (102)

0 = Rriβr + Lrpiβr + Lmpiβs − Lmωeiαs − Lrωeiαr (103)

Para simplificar este modelo, se asume que la velocidad angular del rotor es cero en

todo momento, con lo que se tiene
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vαs = Rsiαs + Lspiαs + Lmpiαr (104)

vβs = Rsiβs + Lspiβs + Lmpiβr (105)

0 = Rriαr + Lrpiαr + Lmpiαs (106)

0 = Rriβr + Lrpiβr + Lmpiβs (107)

Con este cambio es sencillo obtener la transformada de Laplace de las ecuaciones,

además de que se eliminó la dependencia cruzada de las ecuaciones de rotor. Se puede

trabajar con cualquier par de fases, para este caso se utilizará la fase α (tanto de estator

como de rotor).

Vαs(s) = RsIαs(s) + sLsIαs(s) + sLmIαr(s) (108)

0 = RrIαr(s) + sLrIαr(s) + sLmIαs(s) (109)

Despejando la corriente de rotor de (109) y sustituyéndola en (108) se llega a

Vαs(s) = RsIαs(s) + sLsIαs(s)− s2
L2
mIαs(s)

Rr + sLr
(110)

Expresando la ecuación (110) como una función de transferencia con el voltaje alfa

de estator como la entrada y la corriente alfa de estator como la salida se tiene

Iαs(s)

Vαs(s)
=

b0s+ b1
s2 + a1s+ a2

(111)
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donde

b0 =
Lr
γ

b1 =
Rr

γ

a1 =
RsLr +RrLs

γ

a2 =
RsRr

γ

y γ = LsLr − L2
m.

Ahora se expresa esta función de transferencia en espacio de estados en tiempo

discreto


x1[k + 1]

x2[k + 1]


 =


1− a1Ts Ts

−a2Ts 1




x1[k]

x2[k]


+


b0Ts
b1Ts


u[k] (112)

donde x1 es la corriente de la fase alfa de estator, x2 es un estado auxiliar, Ts es el peŕıodo

de muestreo, y u es el voltaje de la fase alfa de estator. Para estimar los parámetros b0,

b1, a1, y a2, éstos se agregan al sistema, formando el sistema de la ecuación (113).




x1[k + 1]

x2[k + 1]

b0[k + 1]

b1[k + 1]

a1[k + 1]

a2[k + 1]




=




1− a1[k]Ts Ts 0 0 0 0

−a2[k]Ts 1 0 0 0 0

0 0 1 0 0 0

0 0 0 1 0 0

0 0 0 0 1 0

0 0 0 0 0 1







x1[k]

x2[k]

b0[k]

b1[k]

a1[k]

a2[k]




+




b0[k]Ts

b1[k]Ts

0

0

0

0




u[k] (113)

A continuación se determina la matriz Jacobiana F del sistema, la cual se encuentra

como
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F =




1− a1[k]Ts Ts u[k]Ts 0 −x1[k]Ts 0

−a2[k]Ts 1 0 u[k]Ts 0 −x1[k]Ts

0 0 1 0 0 0

0 0 0 1 0 0

0 0 0 0 1 0

0 0 0 0 0 1




(114)

Por último, durante la identificación se medirán las corrientes abc del motor. Éstas

se transformarán en iαs e iβs. Sólo estamos interesados en iαs, por lo que la matriz de

observación H que se utilizará será

H =
[
1 0 0 0 0 0

]
(115)

Con el sistema de la ecuación (113), la matriz Jacobiana (114) y la matriz de obser-

vación (115), se puede emplear el Filtro de Kalman Extendido para estimar los coefi-

cientes de la función de transferencia que se planteó en (111). Finalmente se recuperan

los parámetros eléctricos del motor a partir de dichos coeficientes.

3.2. Estimación de flujo magnético

La implementación del control por orientación de campo requiere conocer el estado

del flujo magnético del motor. Sin embargo, obtener mediciones del flujo magnético

requiere equipo muy costoso de instrumentación, por lo que generalmente se prefiere

estimar el flujo magnético por métodos alternativos.

El primer enfoque que se puede emplear consiste en obtener el flujo magnético

directamente de la ecuación de voltaje del estator

vs = Rsis + pλs (116)

A partir de (116) se puede encontrar una expresión para el flujo del estator como
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λs =

∫ t

0

(vs −Rsis) dt (117)

Utilizar directamente la ecuación (117) para determinar el flujo magnético presenta

un problema importante. Debido al ruido y a los posibles sesgos en las mediciones tanto

de voltaje como de corriente, la integración numérica tenderá a divergir del valor real.

La Figura 10 muestra una simulación donde se ejemplifica este problema.
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Figura 10: Divergencia en la estimación de flujo magnético debida a la integración
numérica.

Existen diversas soluciones para el efecto de divergencia. Una de las más comunes

consiste en reemplazar el integrador puro por un filtro pasa bajas, compensado en

magnitud y en fase para no alterar de manera excesiva la salida. Un ejemplo de este

enfoque se muestra en [22].

3.2.1. Filtro de Kalman Extendido

En la estimación de flujo magnético también se puede recurrir al Filtro de Kalman

Extendido. Mediante distintas configuraciones del modelo matemático se pueden esti-
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mar distintas variables de forma simultánea. Una configuración muy usual consiste en

definir cuatro estados, los cuales corresponden a las corrientes de estator (α, β) y los

flujos magnéticos de rotor (α, β).

Acomodando las ecuaciones de voltaje del modelo dinámico en la forma de espacio

de estados se tiene

d

dt




iαs

iβs

λαr

λβr




=




LrRs+L2
mRr/Lr
σ

0 −LmRr/Lr
σ

−Lm
σ
ωe

0 LrRs+L2
mRr/Lr
σ

Lm
σ
ωe −LmRr/Lr

σ

LmRr
Lr

0 −Rr
Lr

−ωe
0 LmRr

Lr
ωe −Rr

Lr







iαs

iβs

λαr

λβr




+




−Lr
σ

0

0 −Lr
σ

0 0

0 0





vαs
vβs


 (118)

donde σ = L2
m − LsLr.

Como se realizó para la identificación de parámetros eléctricos, se pueden añadir

otras variables de interés al vector de estados. Para este caso se agregan la velocidad
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angular eléctrica y la resistencia de estator, quedando el sistema como sigue

d

dt




iαs

iβs

λαr

λβr

ωe

Rs




=




LrRs+L2
mRr/Lr
σ

0 −LmRr/Lr
σ

−Lm
σ
ωe 0 0

0 LrRs+L2
mRr/Lr
σ

Lm
σ
ωe −LmRr/Lr

σ
0 0

LmRr
Lr

0 −Rr
Lr

−ωe 0 0

0 LmRr
Lr

ωe −Rr
Lr

0 0

0 0 0 0 0 0

0 0 0 0 0 0







iαs

iβs

λαr

λβr

ωe

Rs




+




−Lr
σ

0

0 −Lr
σ

0 0

0 0

0 0

0 0





vαs
vβs




(119)

Pasando el sistema aumentado a tiempo discreto se obtiene
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


iαs[k + 1]

iβs[k + 1]

λαr[k + 1]

λβr[k + 1]

ωe[k + 1]

Rs[k + 1]




=




a0 0 −Ts LmRr/Lrσ
−Ts Lmσ ωe 0 0

0 a0 Ts
Lm
σ
ωe −Ts LmRr/Lrσ

0 0

Ts
LmRr
Lr

0 1− Ts RrLr −Tsωe 0 0

0 Ts
LmRr
Lr

Tsωe 1− Ts RrLr 0 0

0 0 0 0 1 0

0 0 0 0 0 1







iαs[k]

iβs[k]

λαr[k]

λβr[k]

ωe[k]

Rs[k]




+ Ts




−Lr
σ

0

0 −Lr
σ

0 0

0 0

0 0

0 0





vαs[k]

vβs[k]




(120)

donde a0 = 1 + Ts
LrRs+L2

mRr/Lr
σ

.

En seguida es necesario determinar la matriz Jacobiana del sistema, la cual se en-

cuentra como

F =




a0 0 −Ts LmRr/Lrσ
−Ts Lmσ ωe −Ts Lmσ λβr Ts

Lr
σ
iαs

0 a0 Ts
Lm
σ
ωe −Ts LmRr/Lrσ

Ts
Lm
σ
λαr Ts

Lr
σ
iβs

Ts
LmRr
Lr

0 1− Ts RrLr −Tsωe −Tsλβr 0

0 Ts
LmRr
Lr

Tsωe 1− Ts RrLr Tsλαr 0

0 0 0 0 1 0

0 0 0 0 0 1




(121)

Durante la operación del motor se realizarán mediciones de las corrientes de estator

en el marco abc, las cuales se transformarán para obtener las corrientes iα e iβ. De esta

manera, la matriz de observación H que se utilizará para el algoritmo del Filtro de
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Kalman Extendido es simplemente

H =


1 0 0 0 0 0

0 1 0 0 0 0


 (122)

3.3. Control de corriente

En esta sección se establece una metodoloǵıa para ajustar las ganancias de los con-

troladores PI del control por orientación de flujo. Utilizando un modelo linealizado del

motor de inducción en el marco śıncrono, se determinan dos funciones de transferencia

con las diferencias de las corrientes, ∆Ids(s) e ∆Iqs(s), como salidas, y las diferencias

de los voltajes, ∆Vds(s) y ∆Vqs(s), como entradas, respectivamente. Posteriormente

estas funciones de transferencia se conectan en lazo cerrado con controladores PI. El

procedimiento de linealización utilizado se describe en [28].

En el marco śıncrono de rotor, se puede escribir el modelo del motor como

d

dt




ids

iqs

λdr

λqr

ωm




=




a ωs b −cωe 0

−ωs a cωe b 0

d 0 e ωs − ωe 0

0 d −(ωs − ωe) e 0

0 1
J
P
2
Lm
Lr
λdr 0 0 B

J







ids

iqs

λdr

λqr

ωm




+




f 0 0

0 f 0

0 0 0

0 0 0

0 0 − 1
J







vds

vqs

TL




(123)
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donde

a =
RsLr +RrL

2
m/Lr

γ

b = −RrLm/Lr
γ

c =
Lm
γ

d =
RrLm
Lr

e = −Rr

Lr

f = −Lr
γ

γ = L2
m − LsLr

ωe =
P

2
ωm

Dado que se asumió el marco de referencia śıncrono de rotor, se tiene que d
dt
λqr =

λqr = 0. Por lo tanto, la velocidad angular śıncrona se puede expresar como

ωs = d
iqs
λdr

+
P

2
ωm (124)

De modo que las funciones que describen cada una de las derivadas del sistema con

respecto al tiempo son (omitiendo la función para d
dt
λqr)

d

dt
ids = f1 = aids + d

i2qs
λdr

+
P

2
ωmiqs + bλdr + fvds (125)

d

dt
iqs = f2 = −(d

idsiqs
λdr

+
P

2
ωmids) + aiqs + c

P

2
ωmλdr + fvqs (126)

d

dt
λdr = f3 = dids + eλdr (127)

d

dt
ωm = f4 =

1

J

P

2

Lm
Lr

iqsλdr −
B

J
ωm −

1

J
TL (128)

Utilizando la expansión de Taylor alrededor del punto de equilibrio dado por ids0,
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iqs0, λdr0, ωm0, vds0, vqs0, TL0, las funciones (125) a (128) se aproximan por

f1 ≈ a∆ids +

(
2d
iqs0
λdr0

+
P

2
ωm0

)
∆iqs +

(
b− d i

2
qs0

λ2dr0

)
∆λdr

+
P

2
iqs0∆ωm + f∆vds (129)

f2 ≈ −
(
d

iqs0

λdr0 + P
2

)
∆ids +

(
a− d iqs0

λdr0

)
∆iqs +

(
c
P

2
ωm0 + d

ids0iqs0
λ2dr0

)
∆λdr

+

(
c
P

2
λdr0 −

P

2
ids0

)
∆ωm + fvqs (130)

f3 ≈ d∆ids + e∆λdr (131)

f4 ≈
1

J

P

2

Lm
Lr

λdr0∆iqs +
1

J

P

2

Lm
Lr

iqs0∆λdr −
B

J
∆ωm −

1

J
∆TL (132)

donde los términos que contienen ∆ indican una diferencia o perturbación alrededor

del punto de equilibrio. Por ejemplo para la corriente directa de estator se tiene ∆ids =

ids − ids0. Con las aproximaciones anteriores se construye el sistema linealizado como

d

dt




∆ids

∆iqs

∆λdr

∆ωm




= A




∆ids

∆iqs

∆λdr

∆ωm




+G




∆vds

∆vqs

∆TL


 (133)

donde

A =




a
(

2d iqs0
λdr0

+ P
2
ωm0

) (
b− d i

2
qs0

λ2dr0

)
P
2
iqs0

−
(
d iqs0

λdr0+
P
2

) (
a− d iqs0

λdr0

) (
cP
2
ωm0 + d ids0iqs0

λ2dr0

) (
cP
2
λdr0 − P

2
ids0
)

d 0 e 0

0 1
J
P
2
Lm
Lr
λdr0

1
J
P
2
Lm
Lr
iqs0 −B

J




(134)

39

Dire
cc

ión
 G

en
era

l d
e B

ibl
iot

ec
as

 U
AQ



G =




f 0 0

0 f 0

0 0 0

0 0 − 1
J




(135)

Con el sistema linealizado de la eceuación (133) se pueden obtener distintas funciones

de transferencia por medio de

Y (s)

U(s)
= C(sI − A)−1G (136)

donde C es la matriz de observación. Se usarán dos matrices de observación, la primera

para ∆ids es

C1 =
[
1 0 0 0 0

]
(137)

y para ∆iqs

C2 =
[
0 1 0 0 0

]
(138)

Debido a que se tienen múltiples entradas, la ecuación (136) resultará en un vector

renglón con tantas funciones de transferencia como entradas tenga el sistema.

Se utilizarán los siguientes valores para los parámetros del motor
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Rs = 6.2475 Ω

Rr = 2.8218 Ω

Ls = 0.2842 H

Lr = 0.2842 H

Lm = 0.2714 H

B = 100 N ·m

J = 0.0025 kg ·m2

P = 4

Hay que notar que el coeficiente de fricción viscosa B se estableció particularmente

alto. La finalidad es considerar el rotor como si estuviera bloqueado para evaluar el

control de corriente de torque. Para el primer punto de equilibrio se quisieran considerar

todos los valores iguales a cero. Sin embargo, para sortear el problema de división entre

cero, se establecen ids0 = 0.003 A y λdr0 = 0.0008142 Wb, con el resto de valores en

cero. Las matrices A y G quedan entonces como

A =




−352.5023 0 378.9132 0

0 −362.4312 0 −0.0681

2.6947 0 −9.9289 0

0 0.6220 0 −40000




(139)

G =




39.9624 0 0

0 39.9624 0

0 0 0

0 0 −400




(140)

Aplicando la ecuación (136) con C1, y seleccionando la función de transferencia cuya
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entrada es ∆Vds(s) se obtiene

∆Ids(s)

∆Vds(s)
=

39.96s+ 396.8

s2 + 362.4s+ 2479
(141)

Por medio de la herramienta sisotool de Matlab se diseñó un controlador PI con

ganancias kp = 15 y ki = 300. La respuesta escalón del sistema en lazo cerrado se

muestra en la Figura 11.
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Figura 11: Respuesta escalón para ∆ids en lazo cerrado con control PI.

Los polos de lazo cerrado son

p1 = −940.2173

p2 = −10.7913 + i0.0319

p3 = −10.7913− i0.0319

Para la segunda función de transferencia se considera el punto de operación con

ids0 = 3 A. Dado este valor de corriente, el flujo magnético se encuentra como λdr0 =
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Lmids0 = 0.8142 Wb. El valor de ids0 se seleccionó debido a que corresponde con la

corriente de operación nominal del motor. Con el nuevo punto de operación, las matrices

del sistema lineal son

A =




−352.5023 0 378.9132 0

0 −362.4312 0 −68.1439

2.6947 0 −9.9289 0

0 622.0236 0 −40000




(142)

G =




39.9624 0 0

0 39.9624 0

0 0 0

0 0 −400




(143)

Con la matriz de observación C2, la segunda función de transferencia es

∆Iqs(s)

∆Vqs(s)
=

39.96s+ 1598000

s2 + 40360s+ 14540000
(144)

Nuevamente se utilizó la herramienta sisotool para diseñar un controlador PI. Las

ganancias en este caso se establecieron como kp = 5 y ki = 150. La respuesta escalón

del sistema en lazo cerrado se muestra en la Figura 12.

Los polos de lazo cerrado son

p1 = −39996.5007

p2 = −552.4512

p3 = −10.8481

Finalmente en la Figura 13 se observa una simulación del motor con rotor bloqueado

donde se controlan de manera simultánea las corrientes de flujo magnético y de torque.
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Figura 12: Respuesta escalón para ∆iqs en lazo cerrado con control PI.

3.4. Eficiencia energética

La eficiencia energética se define como potencia de salida sobre potencia de entrada,

que para el caso del motor de inducción se puede escribir como

η =
Po
Pi

=
Te ωm
IT V

(145)

donde Po y Pi son las potencias de salida y de entrada respectivamente. Po es el

producto del torque electromagnético por la velocidad angular del rotor. Pi es el vector

renglón de corrientes multiplicado por el vector columna de voltajes.

Para observar el comportamiento de la eficiencia del motor, se realizó una serie

de simulaciones por computadora en las cuales se fijó un valor de referencia para la

velocidad. Una vez alcanzada esta referencia se comenzó a decrementar lentamente

la corriente de flujo magnético. Para compensar este cambio y mantener constante la

velocidad, la corriente de torque por su parte comienza incrementar. Esto se muestra en

la Figura 14 a). En la Figura 14 b) se observa cómo va cambiando la eficiencia cuando
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Figura 13: Respuesta en simulación obtenida en lazo cerrado con valores de referencia
i∗ds = 3 A e i∗qs = 1 A.

se presentan estos cambios en las corrientes. El pico de eficiencia se consigue cuando

las corrientes de flujo y de torque se cruzan.
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Figura 14: a) Corrientes de estator y b) eficiencia energética a 50 rad · s−1.

Se realizaron dos simulaciones más, con velocidades de referencia distintas. En la

Figura 15 se observa la simulación para una velocidad de referencia de 75 rad · s−1.
Nuevamente, la máxima eficiencia se obtiene al cruce de las corrientes.
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Figura 15: a) Corrientes de estator y b) eficiencia energética a 75 rad · s−1.

Por último, a 100 rad · s−1, se observa el mismo comportamiento. Es importante

recalcar que en términos generales, con mayores velocidades se alcanzó una mayor

eficiencia.
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Figura 16: a) Corrientes de estator y b) eficiencia energética a 100 rad · s−1.

3.4.1. Ajuste de la corriente de flujo magnético

Para incrementar la eficiencia del motor, se ajustará el nivel deseado de corriente

de flujo magnético, de tal manera que ids ≈ iqs. El ajuste se realizará de acuerdo con

i∗ds[k + 1] = i∗ds[k] + c (iqs[k]− ids[k]) (146)
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donde c es una constante positiva que determina la velocidad con la que el la referencia

para la corriente de flujo magnético se modificará.

4. Resultados

4.1. Identificación de parámetros

El modelo que se consideró para la identificación asume que la velocidad de rotor

es cero en todo momento. Para conseguir esto no se bloquea el motor por medios

mecánicos. En cambio, las señales de alimentación para el motor se producen de tal

forma que el torque electromagnético sea siempre cero. La forma de estas señales se

muestra en la Figura 17.

Figura 17: Forma de señales de entrada utilizadas en a) sistema α-β, y b) sistema
trifásico.

En la Figura 18 se observa en funcionamiento la estimación de la corriente, que co-

rresponde al primer estado del sistema. En azul, se observa la medición ruidosa obtenida,

mientras que en naranja está la estimación dada por el Filtro de Kalman Extendido.
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Figura 18: Estimación de la corriente (estado x1).

La evolución de los estados que corresponden con los coeficientes de la función de

transferencia del modelo de identificación se observa en la Figura 19.
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Figura 19: Estimación de b0, b1, a1, y a2.

A partir de los coeficientes b0 a a2 se recuperan los parámetros eléctricos. Para el

motor de pruebas se obtuvieron los valores mostrados en la Tabla 1.
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Tabla 1: Resultados de identificación de parámetros eléctricos.

Parámetro eléctrico Valor
Rs (Ω) 6.2381
Rr (Ω) 2.8128
Ls (H) 0.3062
Lr (H) 0.3062
Lm (H) 0.2728

Se consideró Ls = Lr para un motor tipo NEMA A [8].

4.2. Estimación de estados

A continuación se muestran los resultados obtenidos experimentalmente para la

estimación de estados durante la operación normal del motor, cuyo modelo se construyó

con los parámetros obtenidos en la sección anterior. El estado del sistema se compone

de las corrientes de estator, los flujos magnéticos de rotor, la velocidad angular eléctrica,

y la resistencia de estator.

En la Figura 20 se observan las corrientes, tanto medidas como estimadas.
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Figura 20: Mediciones y estimaciones de corrientes de estator.

En la Figura 21 se observan los flujos estimados.

49

Dire
cc

ión
 G

en
era

l d
e B

ibl
iot

ec
as

 U
AQ



0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Tiempo (s)

-0.4

-0.3

-0.2

-0.1

0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

F
lu

jo
 m

a
g

n
é

ti
c
o

 (
W

b
)

Figura 21: Estimación de flujo magnético.

Con las magnitudes de flujo se determinará la posición śıncrona para llevar a cabo

el control de corrientes.

La estimación para la velocidad angular eléctrica se muestra en la Figura 22.
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Figura 22: Estimación de velocidad angular eléctrica.

Finalmente en la Figura 23 se observa la estimación de la resistencia de estator, la

cual se inicializó en 1.25 veces el valor identificado originalmente.
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Figura 23: Estimación de resistencia.

4.3. Eficiencia energética

Se realizaron diversas pruebas experimentales de eficiencia bajo el esquema de ids

fija e ids variable que se planeó en la sección de metodoloǵıa. El primer conjunto de

pruebas consiste en variar la carga conectada al motor manteniendo la velocidad de

referencia constante. La carga se modificó en tres instantes de tiempo diferentes (t =

20 s, t = 30 s, y t = 40 s), lo que se puede observar en la Figura 24.
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Figura 24: Comportamiento del motor bajo carga variable.
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El comportamiento de la corriente manteniendo ids fija se observa en la Figura 25.
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Figura 25: Comportamiento de la corriente ante cambios en la carga con ids fija.

El comportamiento de la corriente variando la referencia para id se muestra en la

Figura 26.
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Figura 26: Comportamiento de la corriente ante cambios en la carga con ids variable.

Se observa que para cada cambio de carga, la corriente de torque presenta un cam-

bio muy rápido. Seguido a este cambio la corriente de flujo cambia hasta que ambas

magnitudes alcanzan valores muy similares.

Finalmente en la Figuras 27 y 28 se muestran los niveles de eficiencia obtenidos.
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Figura 27: Eficiencia ante cambios en la carga obtenida con ids fija.
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Figura 28: Eficiencia obtenida ante cambios en la carga con ids variable.

Para evaluar el nivel de error de la velocidad angular se utilizó la ráız del error

cuadrático medio (RECM). Los resultados para la experimentación con carga variable

se resumen en la Tabla 2.

Tabla 2: Eficiencia y RECM ante carga variable.

Esquema de operación Eficiencia promedio ( %) RECM (rad · s−1)
ids fija 74.81 0.1367

ids variable 76.24 0.1459
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De manera similar se realizaron experimentos de eficiencia pero esta vez frente a

cambios en la velocidad de referencia. El perfil de velocidad empleado muestra en la

Figura 29.
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Figura 29: Comportamiento del motor bajo cambios en la velocidad de referencia.

Los cambios en la corriente se ilustran en las Figuras 30 y 31.
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Figura 30: Comportamiento de la corriente ante cambios en la velocidad de referencia
con ids fija.
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Figura 31: Comportamiento de la corriente ante cambios en la velocidad de referencia
con ids variable.

Los resultados de eficiencia ante cambios en la velocidad se muestran en las Figuras

32 y 33.
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Figura 32: Eficiencia obtenida ante cambios en la velocidad de referencia con ids fija.
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Figura 33: Eficiencia obtenida ante cambios en la velocidad de referencia con ids variable.

Nuevamente se observan mejores resultados para el caso de ids variable, sin embargo

hay que notar que el efecto del cambio de velocidad sobre la eficiencia es mucho más

pronunciado que en el caso de la variación de carga.

Finalmente los resultados para la experimentación con velocidad variable se resumen

en la Tabla 3.

Tabla 3: Eficiencia y RECM ante velocidad variable.

Esquema de operación Eficiencia promedio ( %) RECM (rad · s−1)
ids fija 72.12 0.1288

ids variable 75.34 0.1616

5. Conclusiones

Se desarrolló un sistema de control completo aplicable a motores de inducción de

jaula de ardilla. Iniciando con la identificación de parámetros eléctricos, se diseñó e

implementó una metodoloǵıa basada en el filtro de Kalman extendido, la cual es com-

pletamente automatizada y se completa en muy pocos segundos. La identificación no

requiere poner en movimiento el motor, por lo puede efectuarse incluso si éste ya se

encuentra instalado con su carga final de operación.
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Continuando con la estimación de estados del motor, el flujo magnético de rotor se

determinó empleando nuevamente el filtro de Kalman extendido. Además de obtener

estimaciones de corriente y de flujo magnético con bajo nivel de ruido, se calculó en

tiempo real la velocidad angular eléctrica y la resistencia de estator. Con la estimación

de velocidad angular se evita el uso de sensores adicionales como encoders y tacómetros,

que implican un mayor costo tanto inicial como de mantenimiento.

La implementación del control por orientación de campo se basa en el control inde-

pendiente de las corrientes de flujo y de torque. Para diseñar los controladores PI de

ambos lazos, se utilizó un modelo linealizado del motor alrededor de puntos de equili-

brio. De esta manera es muy sencillo obtener funciones de transferencia con las cuales

se pueden sintonizar las ganancias de los controladores y determinar la ubicación de los

polos en lazo cerrado.

Finalmente se probó un algoritmo para ajustar la corriente de flujo magnético con el

fin de incrementar la eficiencia energética. Los resultados mostraron una mejoŕıa en la

eficiencia, en comparación con la implementación tradicional del control por orientación

de campo, ante condiciones cambiantes en la carga y en la velocidad de operación del

motor. El incremento en la eficiencia se obtuvo con un ligero costo en la velocidad de

respuesta de control, de acuerdo con los resultados de la RECM.

5.1. Trabajo futuro

Existen otras técnicas de control vectorial para los motores de inducción. En parti-

cular resultaŕıa interesante evaluar la velocidad de respuesta y la eficiencia energética en

comparación con otros esquemas de control como Máximo Torque por Ampere (MTPA)

y Control Directo de Torque (DTC).

Por otra parte, la sintonización de los controladores PI se realizó a través de un

proceso fuera de ĺınea, en el cual, partiendo del modelo matemático del motor, se

determinaron las ganancias kp y ki. Un aspecto muy relevante a considerar, dada la

prevalencia del aprendizaje automatizado (ML), seŕıa el poder sintonizar los controla-
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dores en ĺınea, sin depender tan fuertemente del conocimiento a priori del modelo del

motor.
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Identificación de Parámetros de un Motor de
Inducción usando Mı́nimos Cuadrados con Filtro

Pasa Bajas
David Santoyo-López∗, Miguel Martı́nez-Prado, Juvenal Rodrı́guez-Reséndiz

División de Investigación y Posgrado, Facultad de Ingenierı́a
Universidad Autónoma de Querétaro

Querétaro, México
Email: ∗dsantoyo09@alumnos.uaq.mx

Abstract—This work employs the linear least squares opti-
mization to identify the electrical parameters of a squirrel cage
induction motor. The peculiarity of the proposed method consists
in the addition of a digital low-pass filter in the parameter
estimation equation, and the application of a linear model for the
induction motor at standstill. Experimental results and compar-
isons made with respect to traditional identification procedures
show the validity of the method, even when faced with high levels
of measurement noise.

Index Terms—Induction motor, parameter identification, linear
least squares, digital filter.

Resumen—En este trabajo se emplea la optimización por
mı́nimos cuadrados lineales para identificar los parámetros
eléctricos de un motor de inducción de jaula de ardilla. La
particularidad del método propuesto consiste en la adición de
un filtro pasa bajas digital en la ecuación de estimación de
parámetros, y en la utilización de un modelo lineal para el
motor de inducción cuando la velocidad de rotor es cero. Los
resultados experimentales y las comparaciones realizadas con
los procedimientos de identificación tradicionales muestran el
funcionamiento del método, incluso en presencia de altos niveles
de ruido en las mediciones.

Palabras clave—Motor de inducción, identificación de paráme-
tros, mı́nimos cuadrados lineales, filtro digital.

NOMENCLATURA

vαs, vβs Voltajes α y β de estator.
vαr, vβr Voltajes α y β de rotor.
iαs, iβs Corrientes α y β de estator.
iαr, iβr Corrientes α y β de rotor.
Rs Resistencia de estator.
Rr Resistencia de rotor.
Ls Inductancia de estator.
Lr Inductancia de rotor.
Lm Inductancia mutua.
ωe Velocidad angular eléctrica.
ωm Velocidad angular del rotor.
p Operador derivada.

Este trabajo fue parcialmente financiado por la Universidad Autónoma de
Querétaro y por el Consejo Nacional de Ciencia y Tecnologı́a de México.

I. INTRODUCCIÓN

Los motores de inducción se han utilizado de manera
extensiva en la industria desde inicios del siglo XX. Esto
se debe a su construcción simple y robusta, su capacidad de
operar en prácticamente cualquier entorno, y su bajo costo de
mantenimiento.

Gracias al desarrollo del control vectorial, se ha mejorado
considerablemente la respuesta dinámica de los motores de
inducción en comparación con los métodos de control escalar.
Sin embargo, la correcta implementación del control vectorial
depende en gran medida de la exactitud con que se conocen
los parámetros eléctricos del motor. Es por esto que se
ha dedicado un gran esfuerzo de investigación a desarrollar
métodos cada vez más sofisticados para la identificación de
dichos parámetros eléctricos, tanto sistemas fuera de lı́nea [1],
[2], [3], [4], como en lı́nea [5], [6], [7]. Algunos métodos
que se han propuesto recientemente están basados en técnicas
estocásticas de optimización, como algoritmos de optimización
por enjambre de partı́culas [8], [9], o algoritmos genéticos
[10], [11], [12]. Sin embargo, dada la naturaleza no lineal de
los métodos y modelos propuestos, su implementación puede
resultar compleja y computacionalmente costosa.

Este trabajo propone un método de identificación lineal que
es fácil de implementar y presenta buena robustez ante el ruido
en las mediciones. Partiendo del modelo dinámico del motor
de inducción en un marco de referencia fijo al estator, se for-
mula un modelo lineal en tiempo discreto. Los datos de salida
se generan mediante la aplicación de una secuencia binaria
aleatoria (BRS) como entrada, alimentando las fases del motor
de modo que se produzca cero torque electromagnético. Es
conveniente utilizar como entrada una BRS, pues los pulsos
de baja frecuencia brindan información sobre la ganancia del
sistema, mientras que aquellos de alta frecuencia proporcionan
información sobre la respuesta transitoria [13]. A diferencia
de algunos trabajos relacionados como [14], la velocidad del
rotor se mantiene constantemente en cero. Además, en lugar de
utilizar descenso de gradiente para el proceso de optimización,
se hace uso de la ecuación normal. Por otro lado, la restricción
de velocidad de rotor cero implica que el método propuesto
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no puede ser utilizado durante la operación normal del motor.
La idea de alimentar el motor con una señal que genere cero

torque se puede encontrar en [15] y [16]. En contraste con
estos dos trabajos, se utiliza el modelo dinámico del motor en
tiempo discreto, y se necesita un único filtro digital. Además,
a diferencia de [15], sólo se requiere realizar una prueba de
identificación para determinar los parámetros del motor.

De manera similar a los llamados parámetros K [14], [16],
[17], las variables estimadas permiten obtener los parámetros
eléctricos necesarios para implementar el FOC utilizando el
flujo de estator (Rs, Tr, Ls, σ).

El trabajo se organiza de la siguiente manera. La Sección
II plantea el modelo dinámico del motor de inducción bajo
la condición de cero velocidad angular eléctrica, ası́ como
su equivalente en tiempo discreto. La Sección III desarrolla
el método propuesto con la adición del filtro digital pasa
bajas. En la Sección IV se detalla el entorno de pruebas
experimentales, se visualiza el ajuste del modelo estimado a las
mediciones realizadas, y se comparan los parámetros obtenidos
con la identificación por medio de pruebas tradicionales de
rotor bloqueado y rotor sin carga. Finalmente se presentan las
conclusiones en la Sección V.

II. MATERIALES Y MÉTODOS

La identificación se lleva a cabo sobre un modelo lineal
para el motor de inducción de jaula de ardilla; dicho modelo
lineal se consigue cuando la velocidad del rotor es cero. El
motor de inducción de jaula de ardilla se puede modelar en un
sistema de dos fases en un marco de referencia fijo al estator
de acuerdo a

vαs = Rsiαs + Lspiαs + Lmpiαr

vβs = Rsiβs + Lspiβs + Lmpiβr

vαr = Rriαr + Lrpiαr + Lmpiαs + Lmωeiβs + Lrωeiβr

vβr = Rriβr + Lrpiβr + Lmpiβs − Lmωeiαs − Lrωeiαr
(1)

Si se considera ωe = 0, y sustituyendo los voltajes de rotor
por cero, las ecuaciones del modelo se simplifican a

vαs = Rsiαs + Lspiαs + Lmpiαr

vβs = Rsiβs + Lspiβs + Lmpiβr

0 = Rriαr + Lrpiαr + Lmpiαs

0 = Rriβr + Lrpiβr + Lmpiβs (2)

Aplicando la transformada de Laplace a (2) se tiene

Vαs(s) = RsIαs(s) + sLsIαs(s) + sLmIαr(s)

Vβs(s) = RsIβs(s) + sLsIβs(s) + sLmIβr(s)

0 = RrIαr(s) + sLrIαr(s) + sLmIαs(s)

0 = RrIβr(s) + sLrIβr(s) + sLmIβs(s) (3)

De las ecuaciones del rotor, Iαr(s) e Iβr(s) se despejan
como

Iαr(s) = −
sLmIαs(s)

Rr + sLr

Iβr(s) = −
sLmIβs(s)

Rr + sLr
(4)

Sustituyendo las corrientes de rotor (4) en las ecuaciones
de estator en (3) se obtiene

Vαs(s) = RsIαs(s) + sLsIαs(s)− s2
L2
mIαs(s)

Rr + sLr

Vβs(s) = RsIβs(s) + sLsIβs(s)− s2
L2
mIβs(s)

Rr + sLr
(5)

Obteniendo la función de transferencia que relaciona la
corriente y el voltaje de cada fase del estator, se tiene

Iαs(s)

Vαs(s)
=

Lr

γ s+
Rr

γ

s2 + RsLr+RrLs

γ s+ RsRr

γ

Iβs(s)

Vβs(s)
=

Lr

γ s+
Rr

γ

s2 + RsLr+RrLs

γ s+ RsRr

γ

(6)

donde γ = LsLr − L2
m.

Dado que ambas funciones de transferencia en (6) rela-
cionan los mismos parámetros de manera idéntica, se puede
trabajar ya sea con la fase α o β de manera indistinta.
Entonces, la función de transferencia por fase es

G(s) =
I(s)

V (s)
=

b0s+ b1
s2 + a1s+ a2

(7)

Ahora se busca encontrar la equivalencia del modelo conti-
nuo a un modelo discreto. Aplicando el método del retenedor
de orden cero, se obtiene un modelo discreto de G(s) (7) como

G(z) =
z − 1

z
Z
{
G(s)

s

}
(8)

Al expandir G(s)
s en fracciones parciales se tiene

G(s)

s
=
A

s
+

B

s− p1
+

C

s− p2
(9)

donde

A =
b1
p1p2

B =
b0p1 + b1
p21 − p1p2

C =
b0p2 + b1
p22 − p1p2

p1, p2 son las raı́ces de s2 + a1s+ a2

La transformada Z de la expansión en (9) es

Z
{
G(s)

s

}
=

Az

z − 1
+

Bz

z − ep1Ts
+

Cz

s− ep2Ts
(10)
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donde Ts es el perı́odo de muestreo.
Finalmente, la función de transferencia en tiempo discreto

de (7) es

G(z) =
I(z)

V (z)
=

bz0z + bz1
z2 + az1z + az2

(11)

donde

bz0 = −
[
A
(
ep1Ts + ep2Ts

)
+B

(
ep2Ts + 1

)
+ C

(
ep1Ts + 1

)]

bz1 = Ae(p1+p2)Ts +Bep2Ts + Cep1Ts

az1 = −(ep1Ts + ep2Ts)

az2 = e(p1+p2)Ts

Para volver al modelo continuo partiendo del modelo dis-
creto primero se obtienen las raı́ces del denominador de (11)
como

r1,2 =
−az1 ±

√
a2z1 − 4az2
2

(12)

En seguida, p1,2 se obtienen de acuerdo a

p1 =
ln (r1)

Ts

p2 =
ln (r2)

Ts

Los coeficientes continuos a1 y a2 se obtienen directamente
del producto (s− p1)(s− p2).

Para encontrar los coeficientes continuos del numerador, A
y B se calculan como

A =
bz0 + bz1

(1− r1)(1− r2)
(13)

B =
bz0r1 + bz1

(r1 − 1)(r1 − r2)
(14)

Con A y B, b1 y b0 son

b1 = Ap1p2

b0 =
[
B(p21 − p1p2)− b1

]
/p1

Una vez que se determinan los coeficientes del modelo
continuo, se obtienen los parámetros eléctricos del motor. Si no
se tiene información previa sobre el motor, se pueden obtener
los siguientes parámetros a partir de los coeficientes estimados

Rs =
a2
b1

Tr =
b0
b1

Ls = Rs(
a1
a2
− Tr)

σ =
Rs

Ls
+ Tr

a1

donde Tr = Lr

Rr
y σ = 1− L2

m

LsLr
.

Si por otro lado se conoce el tipo de motor con el que
se trabaja, se puede hacer uso de las relaciones que existen
entre las inductancias de estator y rotor para determinar
directamente todos los parámetros eléctricos. Por ejemplo,
para un motor NEMA A [18] se tiene

Rs =
a2
b1

Rr =
a1
b0
−Rs

Ls = Lr =
b0
b1
Rr

Lm =

√
L2
s −

Ls
b0

III. PROPUESTA

El método propuesto para la identificación de parámetros
consiste en la conexión en serie de la función de transferencia
G(z) (11), con la función de transferencia de un filtro digital
pasa bajas F (z), como se muestra en la Fig. 1.

El filtro pasa bajas utilizado es de tipo Butterworth, el cual
se puede escribir como

F (z) =
f0 + f1z

−1 + . . .+ fnz
−n

1 + g1z−1 + . . .+ gnz−n
(15)

Conectando en cascada G(z) (11) con el filtro pasa bajas
F (z) (15) se tiene

H(z) = G(z)F (z) =
h0 + h1

h2 + h3 + h4
(16)

donde

h0 = bz0(f0z
−1 + f1z

−2 + . . .+ fnz
−n−1)

h1 = bz1(f0z
−2 + f1z

−3 + . . .+ fnz
−n−2)

h2 = 1 + g1z
−1 + . . .+ gnz

−n

h3 = az1(z
−1 + g1z

−2 + . . .+ gnz
−n−1)

h4 = az2(z
−2 + g1z

−3 + . . .+ gnz
−n−2)

Utilizando la propiedad de corrimiento de la transformada
Z , la salida filtrada se encuentra como

Figura 1. Diagrama de bloques de las funciones de transferencia para el
motor y el filtro pasa bajas.
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y(k) = bz0[f0u(k − 1) + f1u(k − 2) + . . .+ fnu(k − n− 1)]

+ bz1[f0u(k − 2) + f1u(k − 3) + . . .+ fnu(k − n− 2)]

− [g1y(k − 1) + . . .+ gny(k − n)]
− az1[y(k − 1) + g1y(k − 2) + . . .+ gny(k − n− 1)]

− az2[y(k − 2) + g1y(k − 3) + . . .+ gny(k − n− 2)]
(17)

La ecuación (17) se puede escribir como

y(k) = v(k)T θ − l(k) + ε(k) (18)

donde

v(k) =




f0u(k − 1) + f1u(k − 2) + . . .+ fnu(k − n− 1)
f0u(k − 2) + f1u(k − 3) + . . .+ fnu(k − n− 2)
−[y(k − 1) + g1y(k − 2) + . . .+ gny(k − n− 1)]
−[y(k − 2) + g1y(k − 3) + . . .+ gny(k − n− 2)]




(19)

θ =




bz0
bz1
az1
az2


 (20)

l(k) = y(k − 1) + g1y(k − 2) + . . .+ gny(k − n) (21)

y ε(k) corresponde al residuo para el instante k.
Para el conjunto de k + 1 muestras se tiene



y(k)
y(k − 1)

...
y(0)


 =




v(k)T

v(k − 1)T

...
v(0)T


 θ −




l(k)
l(k − 1)

...
l(0)


+ E (22)

o de manera equivalente

Y = V θ − L+ E (23)

La función costo a minimizar J se define como

J = ETE (24)

Derivando parcialmente J con respecto a θ e igualando a
cero, se encuentra un estimado para el vector de parámetros
(20) como

θ̂ = [V TV ]−1[V TY + V TL] (25)

IV. PRUEBAS Y RESULTADOS

El entorno de pruebas consiste en el motor de inducción,
una fuente de corriente directa, un inversor trifásico de dos
niveles, una tarjeta de desarrollo TI EK-TM4C123GXL, y
una computadora personal. Se utilizó un motor de inducción
trifásico (NEMA A) de 1

2 HP de cuatro polos de jaula de
ardilla. Las corrientes del estator son muestreadas y enviadas
por medio de comunicación serial a la PC para posteriormente
llevar a cabo el algoritmo de identificación. Para referir las tres
fases del motor a un sistema de dos fases se utiliza la trans-
formación de Clarke de potencia invariante. Los componentes
de la plataforma experimental se muestran en la Fig. 2.

La generación de los voltajes de entrada se lleva a cabo
en un sistema de dos fases. Manteniendo siempre una de las
fases en voltaje cero, se consigue que el torque inducido en
el rotor sea siempre cero. Esto es clave para evitar la rotación
de la flecha, y en consecuencia que el modelo con el que se
trabaja sea lineal en sus parámetros. Dado que el motor es de
tres fases, se utiliza la transformación inversa de Clarke para
recuperar los valores de voltaje que se deben aplicar a las
respectivas fases por medio del inversor trifásico. Las señales
de voltaje para la identificación se muestran en la Fig. 3.

El procedimiento de identificación consiste en excitar la fase
alpha con una señal tipo BRS, mientras que la fase beta se
mantiene a un voltaje constante cero. Al alimentar de esta
manera el motor, se consigue que el torque producido sea
cero en todo momento. Los datos muestreados de salida son
procesados por el filtro pasa bajas; estos datos forman el vector
Y de (23) y (25). Con los datos de entrada U y la salida filtrada

Figura 2. Diagrama de componentes para el proceso de identificación.
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Figura 3. Señales de voltaje para la identificación en: (a) un sistema de dos
fases; (b) un sistema de tres fases.

Y se forman la matriz V y el vector L de acuerdo a (19), (21),
y (22). Posteriormente se encuentra el estimado para el vector
de parámetros θ̂ sustituyendo la matriz V y los vectores L, Y
en (25). El modelo estimado en tiempo discreto se convierte a
tiempo continuo, y en seguida se recuperan los parámetros de
resistencia e inductancia como se describe en la Sección II. La
Fig. 4 muestra un ejemplo de un experimento de identificación.
Se muestra el resultado de estimación obtenido mediante la
utilización del método propuesto, y se compara con la apli-
cación del método ordinario de mı́nimos cuadrados sin filtro.
Además de presentar un ajuste pobre a la corriente medida,
la estimación por el método ordinario de mı́nimos cuadrados
sin filtro resulta en parámetros eléctricos que guardan muy
poca o nula similitud (valores negativos, complejos) con los
valores considerados como reales, obtenidos por pruebas de
rotor bloqueado y sin carga.

A medida que se incrementa el orden del filtro, el ajuste
del modelo estimado mejora, hasta un cierto lı́mite. En la
experimentación se encontró que un orden más allá de 20 se
traduce en mejoras poco notables sobre el error cuadrático
medio (MSE) entre la salida estimada y las mediciones
realizadas. De igual manera, evaluando el MSE de varios
experimentos de identificación, se determinó el perı́odo de
muestreo como un centésimo del tiempo de subida del motor.
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Figura 4. Experimento de identificación.

TABLA I
PARÁMETROS ELÉCTRICOS OBTENIDOS CON PRUEBAS DE ROTOR

BLOQUEADO Y SIN CARGA, Y CON EL MÉTODO PROPUESTO

Parámetros
eléctricos

Pruebas de rotor
bloqueado y sin
carga

Mı́nimos cuadra-
dos con filtro

Error

Rs (Ω) 6.8686 6.8580 0.15 %
Rr (Ω) 2.9711 3.0123 1.39 %
Ls (H) 0.3174 0.3180 0.19 %
Lr (H) 0.3174 0.3180 0.19 %
Lm (H) 0.2938 0.3006 2.31 %

El entorno fı́sico de pruebas se muestra en la Fig. 5. Los
parámetros estimados con el método propuesto y el error
con respecto a las pruebas de identificación tradicionales se
muestran en la Tabla I.

V. CONCLUSIONES

En este trabajo se presentó un método sencillo para la
identificación de los parámetros eléctricos de un motor de
inducción de jaula de ardilla. El algoritmo utilizado se basa
en un modelo lineal para el motor de inducción que se
consigue cuando la velocidad angular eléctrica es cero. La
adición del filtro pasa bajas digital al método de mı́nimos

Figura 5. Entorno de pruebas.
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cuadrados permite trabajar con datos que presentan una gran
cantidad de ruido; en contraste, la optimización por mı́nimos
cuadrados sin filtrado resulta en un modelo estimado que
presenta un ajuste muy pobre con respecto a las mediciones.
La comparación con los parámetros obtenidos por medio de
las pruebas tradicionales de rotor bloqueado y rotor sin carga
comprueban el funcionamiento del método.
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ductance parameter identification,” in 2017 International Conference on
Smart Systems and Technologies (SST), 2017, pp. 315–320.

[11] A. Accetta, F. Alonge, M. Cirrincione, F. D’Ippolito, M. Pucci, and
A. Sferlazza, “Ga-based off-line parameter estimation of the induction
motor model including magnetic saturation and iron losses,” in 2017
IEEE Energy Conversion Congress and Exposition (ECCE), 2017, pp.
2420–2426.
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