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Estado del Arte

A lo largo de la historia la humanidad se ha interesado en desarrollar soluciones tecnoló-

gicas que contribuyan al diagnóstico de las múltiples patologías que pueden afectar al ser

humano. Un claro ejemplo son los estudios de bioimpedancia, los cuales ayudan a obtener

un dictamen médico a través de la medición de la conductividad de un tejido biológico.

Así por ejemplo, Frinke y Morse [1] han encontrado una mayor permeabilidad en el teji-

do tumoral a una frecuencia de 20Khz en comparación con los tejidos sanos o no malignos.

La bioimpedancia consiste en aplicar una corriente eléctrica y obtener una medida de

la conductividad que presenta el tejido a estudiar. Cabe resaltar que cada tejido biológico

responde de manera diferente al método debido a su estructura y propiedades eléctricas.

La bioimpedancia requiere de múltiples ensayos, en cada uno de los cuales se inyecta una

corriente sinusoidal de amplitud y frecuencia constante. Lo anterior conlleva a la nece-

sidad de utilizar una fuente de corriente estable en amplitud para un amplio rango de

frecuencias y con una alta impedancia de salida. En este sentido se han propuesto los cir-

cuitos analógicos con ampli�cadores operacionales propuestos por Howland [2] y Tietze [3].

Es importante para las fuentes de corriente, mantener constante la amplitud indepen-

dientemente de la carga de la cual se disponga. Para ello la impedancia de salida debe

ser lo más alta posible. Dicha impedancia puede ser fácilmente calculada si se conocen las

corrientes máxima y mínima deseadas, al igual que las impedancias de carga máxima y

mínima [4].

Al existir diferentes tipos de fuentes de corriente controlada, se ha visto la necesidad

de identi�car cuál de estas arroja mejores resultados en cuanto a precisión y robustez.

En [5] se realiza una comparación entre la fuente de corriente controlada de Howland con

seguidor de tensión y la fuente controlada de Tiezte, la cual mostró un porcentaje de

error menor del 0.57% a bajas frecuencias comparado al 0.98% que entregaba la fuente
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Ampli�cador Bw Zo Maxima
OPA 843 500Mhz 103.41 MΩ
THS 4031 275Mhz 23.41 MΩ
THS 4221 230Mhz 5.19 MΩ
AD 8061 300Mhz 1.76 MΩ

Tabla 1: Resultados de fuente de corriente de Howland con diferentes A.O.

de Howland. Este mismo comportamiento se observó para la mayor carga de experimen-

tación (10.2K Ω ) que obtuvo un porcentaje de error del 2.33% en la fuente de Tietze

y del 3.99% en la fuente de Howland. En [6] se muestra como la fuente controlada de

Howland es la mejor solución, está en con�guración dual con retroalimentación negativa

y también trabajando en conjunto con un ampli�cador operacional (AD8021), obtiene

para una frecuencia de 1Mhz y una impedancia de carga de 10K Ω, un porcentaje de error

menor a los mencionados en el estudio anterior, dicho porcentaje está entre 0.02% y 0.2%.

Son múltiples las con�guraciones que se han estudiado y llevado a cabo con la fuente

de corriente controlada de Howland. Al implementarla con ampli�cadores operacionales

se obtienen diferentes resultados en la impedancia de salida y ancho de banda. En [7] se

trabajó dicha fuente de corriente con dos tipos de ampli�cadores operacionales (THS4021

y OPA843) y al �nalizar el estudio se determinó que el THS4021 funcionó mejor que el

OPA843, ya que alcanza una impedancia de salida de 20 MΩ a 1 kHz y por encima de

320 kΩ a 1 MHz, proporcionando una corriente de salida estable de hasta 4 mA. En [8] se

trabajó con cuatro ampli�cadores operacionales, los resultados se muestran en la Tabla 1.

Vale la pena señalar como resultado importante que en [8] el OPA843 logra una im-

pedancia de salida de aproximadamente 103.441 MΩ a una frecuencia de 100 Khz, en

comparación con la con�guración mencionada en [7], en la cual se obtuvo 1 kΩ a la misma

frecuencia.

En [9] realiza la comparación de una fuente de corriente a partir de ampli�cadores ope-

racionales dobles (AD844) y la modi�cada de Howland, al �nalizar se concluyó que la

con�guración con los ampli�cadores operacionales dobles arroja una impedancia de salida

mayor en todas las frecuencias utilizadas (10Khz - 1Mhz), en esta última se obtuvo una

Zo de 1.6MΩ y en la tipo Howland de 1MΩ. Cabe resaltar que dicha Zo es inversamente

proporcional a la frecuencia.
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En [10] se propone un inversor de circuito general y un convertidor de impedancia ne-

gativa para eliminar el efecto de las capacitancias no deseadas, ésta en conjunto con dos

fuentes de corriente de Howland trabajando en paralelo y ampli�cadores operacionales

LM318, crean una corriente constante de 16mA con una carga variable de 0 a un valor

cercano a los 2k Ω.

En [11] se trabaja con ampli�cadores para una corriente alterna precisa, para ello se

utilizó una fuente de corriente Howland simulada mediante un modelo SPICE, esta fuente

estuvo estable con una impedancia de salida de 3.3M Ω hasta una frecuencia 200 Khz

proporcionando 80 dB de precisión.

Las referencias mencionadas anteriormente desempeñan sus estudios con frecuencias de

hasta 1Mhz, pero las frecuencias necesarias para la realización de una mamografía de-

ben ser por encima de dicho valor. En el diseño de la fuente de corriente controlada tipo

Howland propuesta en [12] se utiliza el ampli�cador operacional THS4303 y se conecta

en paralelo con un Inversor de Circuito General (GIC), además se adaptaron valores de

carga desde 5k Ω hasta 50k Ω en paralelo con capacitancias de salida de 10pF, 30pF, 50pF

y 100pF. De acuerdo con los resultados experimentales la fuente de excitación propuesta

cumple con el objetivo, y por tanto es útil para la construcción de una Mamografía por

Impedancia Eléctrica (EIM).

En [13] y [14] se diseña una fuente de corriente basada en un circuito integrado de aplica-

ción especi�ca (ASIC), sin embargo, estos circuitos en general tienen incovenientes como

la utilización de ondas cuadradas que sufren de distorsión armónica impar, lo cual al-

tera signi�cativamente el valor medido [15]. En [16] y [17] se hace alusión a fuentes de

corrientes continuas (DC), las cuales no son utilizadas en la bioimpedancia, al igual que

la utilización de un convertidor resonante en paralelo implementado como fuente en [18].

Por último las referencias [19] y [20] proponen inyectar voltajes y medir corrientes, lo

cual no se recomienda en seres humanos por razones de seguridad.

En de�nitiva, en estudios de bioimpedancia es esencial asegurar una fuente de corriente

alterna con alta impedancia de salida, gran ancho de banda, frecuencias entre 1Khz y

1Mhz y una alta relación señal a ruido.

En el proceso de revisión bibliográ�ca no se encontraron propuestas sobre la aplicación

de técnicas de control realimentado de tiempo discreto al diseño de fuentes de corriente.
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La totalidad de las referencias encontradas hace alusión a fuentes de corrientes basadas

en circuitos analógicos como el de Tietze y las modi�caciones derivadas del de Howland.

En la Tabla 2 se presenta una clasi�cación de las referencias bibliográ�cas consultadas

según el tipo de corriente (alterna o continua), el principio de funcionamiento y el campo

de aplicación.

Referencia DC

/

AC

Principio Aplicación Observaciones

A battery-based constant

current source (Bb-CCS)

for biomedical applica-

tions [21]

AC Howland Bioimpedancia Genera una señal sinusoi-

dal con frecuencia variable

con ayuda del circuito in-

tegrado MAX038.

A Current Source for Elec-

trical Impedance Tomo-

graphy [4]

AC Howland Tomografía por

Impedancia

Eléctrica

La impedancia de salida

debe ser lo mas grande po-

sibe para que la corrien-

te generada sea conducida

casi en su totalidad al sis-

tema.

A high accuracy voltage

controlled current source

for handheld bioimpedan-

ce measurement [3]

AC Howland,

Tietze

Bioimpedancia Comparacion entre la

fuente controlada de

howland y la fuente de

tietze.

A new enhanced Howland

voltage controlled current

source circuit for EIT ap-

plications [10]

AC Howland Tomografía por

Impedancia

Eléctrica

Se implementaun conver-

tidor de impedancia nega-

tiva para eleminar capaci-

tancias no deseadas.

Basic study of a new diag-

nostic modality by non-

invasive measurement of

the electrical impedance

tomography (EIT) on lo-

calized tissues [1]

AC No aplica Bioimpedancia Este artículo no está re-

lacionado con diseño de

fuentes de corriente pa-

ra aplicaciones biomédi-

cas, mayor permeabilidad

en tejido tumoral a com-

paración de un tejido

sano.

Biocompatible, High

Precision, Wideband, Im-

proved Howland Current

Source With Lead-Lag

Compensation [11]

AC Howland Bioimpedancia Tiene en cuenta la dinámi-

ca del ampli�cador opera-

cional.
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Bio-impedance Excitation

System: A Comparison of

Voltage Source and Cu-

rrent Source Designs [12]

AC Howland +

Electrónica

analógica

Bioimpedancia Compara la utilización de

fuentes de voltaje con

fuentes de corriente en es-

tudios de bioimpedancia

Characteristics of the

Howland current source

for bioelectric impedance

measurements systems [2]

AC Howland Bioimpedancia Proporciona información

del alto rendimiento del

circuito de Howland como

fuente de corriente contro-

lada.

Comparative study of vol-

tage controlled current

sources for biompedance

measurements [5]

AC Howland,

Tietze

Bioimpedancia Comparacion entre la

fuente controlada de

howland y la fuente de

tietze.

High accurate and wide-

band current excitation

for bioimpedance health

monitoring systems [6]

AC Howland Bioimpedancia Utiliza una fuente de co-

rriente con retroalimenta-

ción negativa.

Simulation of a current

source with a cole-cole

load for multi-frequency

electrical impedance to-

mography [7]

AC Howland Tomografía por

Impedancia

Eléctrica

Compara la utilizacion de

la fuente con diferentes

Ampli�cadores Operacio-

nales (A.O).

Study of Voltage Control

Current Source in Elec-

trical Impedance Tomo-

graphy System [9]

AC Howland,

Ampli�-

cadores

operaciona-

les

Tomografía por

Impedancia

Eléctrica

Compara fuente a partir

de ampli�cadores opera-

ciones dobles y tipo how-

land.

Study on Wide-band Vol-

tage Controlled Current

Source for Electrical Im-

pedance Tomography [8]

AC Howland

+ Ampl�-

cadores

Operaciona-

les

Tomografía por

Impedancia

Eléctrica

Compara el rendimiento

de la fuente con diferen-

tes amplicadores operacio-

nales.

Tabla 2: Resumen estado del arte.

XVI



Objetivos

Para dar un diagnostico a un tejido biológico determinado, la bioimpedancia es el méto-

do seguro, económico, preciso y sobre todo no invasivo, en el cual se utilizan fuentes de

corriente, que actualmente están conformadas por circuitos electrónicos analógicos basa-

dos en ampli�cadores operacionales y esquemas de realimentación constituidos por redes

eléctricas resistocapacitivas, no obstante, la utilización de sistemas de control de tiempo

discreto efectuados con sistemas electrónicos basados en microprocesadores, posibilita la

implementación de complejos mecanismos de realimentación, por lo tanto, por medio de

este trabajo se espera abordar el diseño de fuentes de corrientes desde la perspectiva del

control realimentado de tiempo discreto, surge entonces el interrogante: ¾Cómo diseñar

una fuente de corriente para estudios de bioimpedancia utilizando técnicas de control

realimentado en tiempo discreto?

Objetivo General

Proponer una fuente de corriente para estudios de bioimpedancia basada en técnicas de

control realimentado de tiempo discreto.

Objetivo Especí�cos

Formular el problema de diseño de fuentes de corriente para estudios de bioimpe-

dancia, como uno de seguimiento en amplitud de señales de referencia sinusoidales.

Desarrollar un prototipo de fuente de corriente para estudios de bioimpedancia uti-

lizando realimentación basada en algoritmos de control de tiempo discreto.

Evaluar el comportamiento de la fuente propuesta para consignas de corriente de

diferente amplitud y frecuencia, así como para cargas resistivo-capacitivas de distinto

valor.

Estructura de la Monografía

Además del estado del arte, este trabajo se compone de cuatro capítulos:
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En el capítulo 1 se hace la descripción resistocapacitiva del tejido biológico, además se

realiza el diseño de controladores de tiempo discreto para así mismo ser comparados a

través del porcentaje de error a diferentes frecuencias en fase de simulación.

En el capítulo 2 se realiza el diseño del circuito analógico de adecuación de señal y medición

de corriente para que la corriente que �uya a través de la carga sea sinusoidal simétrica

de componente positivo y negativo, igualmente, se realiza la fase de simulación a través

del software de automatización de diseño electrónico Proteus y la implementación para

�nalmente comparar los diseños propuestos.

En el capítulo 3 se describen los resultados obtenidos a partir de los controladores plantea-

dos a nivel de implementación, conjunto a la carga y elementos de sensado y adecuación de

señal, además, se realiza la comparación de dichos controladores a diferentes frecuencias y

amplitudes, igualmente, se realiza la variación de carga para cada uno de los modelos de

impedancia propuestos, para veri�car la corriente constante sin importar dicha variación.

Por último, en el capítulo 4 se identi�can las ventajas y desventajas de la implementación

de un sistema de control de tiempo discreto, para obtener un resultado que concluya la

pregunta de investigación realizada en este trabajo. Además de especi�car trabajos que

se pueden desarrollar a futuro.

Se utilizó una metodología clásica de diseño en ingeniería compuesta por las siguientes

etapas: diseño, simulación, implementación y validación..
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Capítulo 1

Diseño de fuentes de corrientes para

estudios de bioimpedancia

La Figura 1.1 muestra el esquema general propuesto para la implementación de fuentes

de corriente basadas en técnicas de control realimentado de tiempo discreto. El principio

de funcionamiento consiste en controlar la señal de referencia, que representa la corriente

deseada, con la señal de corriente medida en la carga, y a partir de la diferencia entre ellas

varia el voltaje de salida. De esta manera, la corriente constituye la variable controlada y

el voltaje la variable manipulada del lazo de control de corriente.

Figura 1.1: Sistema de adquisición y procesamiento de datos. [Elaboración propia]

La señal de salida del controlador es de tiempo discreto, por esto se debe convertir en una

señal de tiempo continuo, utilizando un conversor de analógico a digital (DAC), dicha

señal de salida corresponde al voltaje a aplicar a la carga y a los elementos de sensado y

adecuación de señal, los cuales, a excepción de la carga, son descritos en el Capítulo 2.
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La salida del bloque de carga y elementos de sensado y adecuación de señal, corresponde

a la corriente que �uye a través de la carga medida en una resistencia shunt, en pocas

palabras esta corriente es la que se compara con la corriente deseada (corriente de refe-

rencia), para ello esta es convertida en una señal digital mediante un ADC, antes de dicha

comparación.

La carga se representa a través de un modelo de impedancia Cole (Figuras 1.2 y 1.3), el

cual representa de manera simple, apropiada y especí�ca a los diferentes tejidos biológicos,

ilustrando el comportamiento de la impedancia como una función de la frecuencia y dando

como resultado una alta similitud entre los datos esperados y medidos, es por esto que

dicho modelo es ampliamente utilizado e implementado [22].

Figura 1.2: Modelo de impedancia de Cole con dispersión simple. [Elaboración propia]
[Tomado de: [22]]

El modelo de impedancia de Cole con dispersión simple, consta de una resistencia de alta

frecuencia R∞, una resistencia R1 y un elemento de fase constante representado por un

capacitor, La impedancia de este modelo se representa a través de la ecuación (1.1):

Z(s) = R∞ +
R1

1 + sα1 R1C1

(1.1)

Donde

sα1 = (jω)α1 = ωα1

[
cos
(α1π

2

)
+ j sin

(α1π

2

)]
(1.2)
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Es importante mencionar que el valor de impedancia descrito en la ecuación (1.1) cambiará

en función de los valores de resistencia (R∞, R1) y de la capacitancia (C1), debido a las

diferentes estructuras celulares presentes en cada uno de los tejidos biológicos [22].

El exponente α está relacionado con la anchura espectral de las dispersiones en estudios de

bioimpedancia eléctrica, siendo el único parámetro capaz de detectar ciertas condiciones

especí�cas como lo es la alteración de un fármaco en un tejido biológico [23]. Cabe resaltar

que el parámetro α varía entre 0 y 1, pero el presente trabajo de grado no busca especi�car

las condiciones de dicho parámetro, puesto que se trabajarán con montajes circuitales

donde el valor del parámetro α es igual a 1.

Figura 1.3: Modelo de impedancia de Cole con dispersión doble. [Elaboración propia]
[Tomado de: [22]]

El modelo de impedancia de Cole con dispersión doble, se compone de una con�guración

en paralelo de una resistencia y un CPE en serie con el modelo de impedancia de Cole

con dispersión simple, la impedancia total esta descrita por:

Z(s) = R∞ +
R1

1 + sα1 R1C1

+
R2

1 + sα2 R2C2

(1.3)

Las condiciones del modelo de impedancia de Cole con dispersión doble son equivalentes

a las del modelo de impedancia con dispersión simple, en pocas palabras la impedancia

variará dependiendo de las resistencias y capacitancias y los parámetros α1 y α2 serán

iguales a 1.

Vale la pena destacar que el modelo de impedancia con dispersión doble representa con

precisión el comportamiento de un tejido biológico a través de un rango de frecuencias
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más grande con respecto al modelo de impedancia con dispersión simple [22].

Se debe tener presente que de acuerdo al diagrama de bloques de la Figura 1.1, del

presente capítulo, la entrada al circuito electrónico es voltaje y la salida es corriente. En

consecuencia el modelo de la planta o proceso a controlar es la admitancia del circuito.

A continuación, se realizará dos diseños de controladores para el modelo de impedancia

de Cole con dispersión simple y dos para el modelo de impedancia de Cole con dispersión

doble.

1.1. Diseño de controlador para el modelo de impedan-

cia de Cole con dispersión simple

La ecuación (1.1) se puede reescribir como un solo factor de la siguiente manera:

Z(s) =
R∞R1C1s+R∞ +R1

R1C1s+ 1
(1.4)

De esta manera la admitancia se describe en la siguiente ecuación:

G(s) =
R1C1s+ 1

R∞R1C1s+R∞ +R1

(1.5)

A partir de la ecuación (1.5) se encontran los polos y ceros del sistema, donde las raíces

del denominador son los denominados polos de la función de transferencia y las raíces

del numerador los ceros de esta misma, estos valores son importantes para determinar el

comportamiento dinámico del sistema.

Cero:

s = − 1

R1C1

(1.6)

Polo:

s =
R∞ +R1

R∞

[
− 1

R1C1

]
(1.7)
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En las anteriores ecuaciones (1.6) y (1.7) se observa que el polo, es el mismo cero mul-

tiplicado por una constante K mayor que uno y correspondiente a ((R∞ + R1)/R∞). Lo

anterior garantiza que para un modelo de Cole de primer orden el polo siempre estará a

la izquierda del cero, como se observa en la Figura 1.4, y el sistema se comportará como

una red en adelanto de fase.

Figura 1.4: Diagrama de polos y ceros con carga de Cole con dispersion simple general.
[Elaboración propia]

Con el �n de corroborar el comportamiento del sistema, se puede de�nir R∞= 1000Ω,

R1= 1000Ω y C1= 100µF , dando lugar a la ecuación (1.8):

G(s) =
0.1s+ 1

100s+ 2000
(1.8)

Con ayuda del entorno de desarrollo Matlab, se gra�can los polos y ceros a través de la

función de transferencia (ecuación (1.8)), como se ilustra en la Figura 1.5:
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Figura 1.5: Diagrama de polos y ceros con carga de Cole con dispersion simple.

1.1.1. Diseño de controlador de dos grados de libertad para el

modelo de impedancia de Cole con dispersión simple

Para el diseño del controlador se debe tener en cuenta que el modelo de la planta, por

ende la admitancia del sistema descrita en la ecuación (1.5) es de la forma:

G(s) =
B(s)

A(s)
(1.9)

Donde:

B(s) : Polinomio de primer orden

A(s) : Polinomio de primer orden

Esta ecuación (1.5) se puede reescribir matemáticamente de la siguiente manera (ecuación

(1.10)), esto con el �n de tener en el denominador un polinomio mónico, para facilitar el

cálculo de los coe�cientes.

G(s) =
b1s+ b0

s+ a0

(1.10)
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Donde:

b1 = 1
R∞

b0 = 1
R∞R1 C1

a0 = R∞+R1

R∞R1 C1

El controlador diseñado es de 2 grados de libertad y no actúa sobre el error, dicho con-

trolador se observa en la Figura 1.6:

Figura 1.6: Controlador de dos grados de libertad. [Elaboración propia]

La corriente deseada o señal de setpoint pasa por la función de transferencia denominada

Gff (s), la cual es modi�cada por un restador clásico a partir de la señal de salida que

pasa por la función de transferencia Gfb(s). En pocas palabras la señal de salida será la

resta de la señal de setpoint afectada por la función de transferencia Gfb(s) por ende no

se realiza ninguna comparación que controle el error de corriente entre las señales.

Para calcular el polinomio R(s) se utiliza una técnica donde el orden del controlador es

el orden de la planta menos 1, en este caso el orden de la planta es de primer orden por

lo tanto el orden del controlador es 0, lo cual signi�ca que es una constante (r0), además

se desea imponer dos polos al controlador para obtener un error de estacionario cero ante

señales de excitación de frecuencia w0, por ende se obtiene la expresión:

R(s) = r0(s2 + w2
0) (1.11)

Los polinomios T(s) y S(s) deben ser del mismo orden del polinomio R(s), por esta razón

se establecen las siguientes ecuaciones:
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T (s) = T2 s
2 + T1 s+ T0 (1.12)

S(s) = S2 s
2 + S1 s+ S0 (1.13)

Una vez establecidos los polinomios del controlador, se realiza el modelo de lazo cerrado

a través de álgebra de bloques:

Gcl(s) = Gff (s)
G(s)

1 +G(s)Gfb(s)
(1.14)

Donde:

Gff (s) = T (s)
R(s)

Gfb(s) = S(s)
R(s)

Reemplazando las expresiones anteriores en (1.14):

Gcl(s) =
T (s)

R(s)

B(s)
A(s)

1 + B(s)
A(s)

S(s)
R(s)

(1.15)

Finalmente, realizando la matemática correspondiente se obtiene la función de lazo cerra-

do:

Gcl(s) =
B(s)T (s)

A(s)R(s) +B(s)S(s)
(1.16)

El polinomio característico de lazo cerrado está dado por la expresión (1.17), la cual

determina los polos del sistema:

Pcl(s) = A(s)R(s) +B(s)S(s) (1.17)

Donde:
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A(s) = s+ R∞+R1

R∞R1 C1

R(s) = r0 (s2 + w2
0)

B(s) = 1
R∞

s+ 1
R∞R1 C1

S(s) = S2 s
2 + S1s+ S0

Utilizando el entorno Matlab y en especí�co el toolbox de cálculo simbólico, se reorganiza

la expresión de Pcl en el siguiente polinomio de tercer grado en función de s.

A(s)R(s) +B(s)S(s) = (r0 + b1 S2) s3

+ (a0 r0 + b0 S2 + b1 S1) s2

+ (r0w
2
0 + b0 s1 + b1 s0) s

+ a0 r0w
2
0 + b0 s0

Se desea que el polinomio deseado de lazo cerrado denotado como Pcl(s), ante cualquier

retardo computacional no desestabilice el lazo de control, por ende también se halla el

límite para la ganancia de alta frecuencia de la siguiente manera:

ĺım
s→∞

G(s)Gc(s) (1.18)

Donde:

G(s) : b1s+b0
s+a0

Gc(s) : S2 s2+S1 s+S0

r0(s2+w2
0)

Para encontrar el límite cuando s tiende a in�nito de un cociente de polinomios se puede

dividir por el factor de mayor orden, por lo tanto G(s) se divide por s1 y Gc(s) por s2

como se muestra en la ecuación (1.19):

ĺım
s→∞

b1 +
�
���
0

b0
s

1 +
�
�7

0
a0
s

S2 +
�
��7

0
S1

s
+
�
��7

0
S0

s2

r0(1 +�
���

0
w2

0

s2
)

 = b1
S2

r0

(1.19)

Bien se sabe que el término b1 es un coe�ciente de la ecuación de transferencia de la

planta y el término S2/r0 depende de los polos de lazo cerrado que se seleccionen, de tal
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manera que este último término es el que variará para que dicha expresión sea menor

que uno, y en consecuencia garantizar un sistema robusto y estable, lo anterior se hace

con el �n de garantizar un margen de ganancia positivo aún con la presencia de retardos

computacionales modelados como e−Ls (L es el retardo).

Para asegurar lo mencionado anteriormente, se debe encontrar el valor de la frecuencia

natural amortiguada del polo de lazo cerrado que conlleve al valor más bajo de la ganancia

de alta frecuencia dada por la ecuación (1.19). El sistema debe tener 3 polos, por ende se

colocan dos polos complejos conjugados y un tercer polo no dominante sobre el eje real

negativo, como se observa en la Figura 1.7:

Figura 1.7: Plano con polos del controlodar para el modelo de Cole con dispersión simple.
[Elaboración propia]

Dando lugar a la expresión del polinomio deseado de lazo cerrado:

Pcld(s) = (s2 + 2 ζ ωns+ ω2
n) (s+ 15 ζ ωn) (1.20)

Donde:

ωn : Frecuencia escogida con el valor más bajo de ganancia (Frecuencia natural).

ζ : Coe�ciente de amortiguamiento requerido para tener un porcentaje del 0.5 (0.707)
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Al expandir el polinomio deseado de lazo cerrado (ecuación (1.20)) se obtiene:

Pcld(s) = s3 + 17 ζ ωns
2 + (1 + 30 ζ)ω2

ns+ 15 ζ ω3
n (1.21)

Al comparar los términos del polinomio Pcl con los del polinomio Pcld, se da lugar a la

siguiente matriz:


1 b1 0 0

a0 b0 b1 0

w0
2 0 b0 b1

a0w
2
0 0 0 b0



r0

s2

s1

s0

 =


1

17 ζ ωns
2

(1 + 30 ζ)ω2
n

15 ζ ω3
n

 (1.22)

La ecuación (1.22) es un sistema de 4 ecuaciones con 4 incognitas, donde fácilmente se

encontran las variables (r0, s0, s1, s2).

El polinomio T(s) de la ecuación (1.12) se hace igual al polinomio S(s) (ecuación (1.13)),

por consiguiente si se realiza esta igualación se descarta el controlador de dos grados de

libertad y se implementa el controlador clásico propuesto en la Figura 1.1.

Un controlador por asignación de polos es una de las opciones para el diseño de un

controlador de tiempo discreto, como segunda opción se planteará un controlador por

lugar geométrico de las raíces para posteriormente realizar comparaciones entre estos.

1.1.2. Diseño de controlador por lugar geométrico de las raíces

para el modelo de impedancia de Cole con dispersión sim-

ple

Bien se sabe que el polo de la planta para el modelo de impedancia de Cole con dispersión

simple se encuentra a la derecha del cero de esta misma (como lo muestra la Figura 1.4),

los dos polos obligatorios del controlador (jω0, −jω0) están sobre el eje imaginario para

garantizar error de estado estacionario cero ante señales de frecuencia ω0, estos están en

términos de ω0 para que cambien su valor conforme a la señal de entrada (setpoint ).
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Figura 1.8: Diagrama general de polos y ceros para el modelo de Cole con dispersión
simple. [Elaboración propia]

Por consiguiente el controlador es de la forma:

Gc(s) =
k(s+ z)

s2 + w2
0

(1.23)

El denominador del controlador con�rma los dos polos en el eje imaginario, uno con

componente positivo y el otro con componente negativo, en el numerador del controlador

se establece la existencia de un cero, el cual estará en el eje real cuya posición en el plano

es desconocida. Se �ja la posición del polo de lazo cerrado deseado con parte real en −ζ ω0

y parte imaginaria j ω0. El valor de ζ es de 0.707, con el �n de evitar el sobreimpulso

excesivo en la fuente de corriente.

Para que el Lugar Geométrico de las Raíces (LGR) pase por un punto del plano s la suma

de las contribuciones angulares de los ceros menos la suma de las contribuciones angulares

de los polos debe ser de −180◦ como se describe en las ecuaciones (1.24) y (1.25):

Σφc − Σφp = −180◦ (1.24)
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(φcc + φcp)− (φpp + φpjω0
+ φp−jω0

) = −180◦ (1.25)

Donde:

φcc = Contribución angular del cero del controlador.

φcp = Contribución angular del cero de la planta.

φpp = Contribución angular del polo de la planta.

φpjω0
= Contribución angular del polo obligatorio del controlador

con componente imaginario positivo.

φp−jω0
= Contribución angular del polo obligatorio del controlador

con componente imaginario negativo.

Como se puede hallar la contribución angular de los polos del controlador (φjω0 , φ−jω0),

el polo y el cero de la planta (φpp, φcp) , se despeja la contribución angular del cero del

controlador (φcc) como se indica en la ecuación (1.26).

φcc = −180◦ − φcp + (φpp + φpjω0
+ φp−jω0

) (1.26)

Una vez conocida la contribución angular de cero del controlador, se halla su posición

exacta en el eje real negativo, de la siguiente manera (Figura 1.9):

Figura 1.9: Posición del cero del controlador en el eje real negativo. [Elaboración propia]
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La tangente de la contribución angular del cero del controlador está dada por:

tanφcc =
ω0

d
(1.27)

Como el cateto adyacente d es desconocido se puede reescribir como:

d = dcc − ζ ω0 (1.28)

Al reemplazar (1.28) en (1.27) se obtiene:

tanφcc =
ω0

dcc − ζ ω0

(1.29)

Despejando dcc de la ecuación (1.29), se obtiene la posición exacta del cero del controlador

descrita en la ecuación (1.30):

dcc =
ω0 + ζ ω0 tanφcc

tanφcc
(1.30)

Una vez determinada la posición y contribución angular del cero del controlador, se halla

la ganancia k del mismo (indicado en la ecuación (1.23)), esto a través de la condición

de magnitud, donde la magnitud del producto entre las funciones de transferencia de la

planta G(s) y del controlador Gc(s) para el sistema deseado con dichos polos debe ser

igual a 1, como se indica en las siguientes ecuaciones:

|Gc(s)G(s)|s=pd = 1 (1.31)

Donde:

pd = Polo de lazo cerrado deseado.

∣∣∣∣k s+ z

s2 + w2
0

R1C1s+ 1

R∞R1C1s+R∞ +R1

∣∣∣∣
s=ζ ω0+jω0

= 1 (1.32)
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En términos generales, la ganancia sería:

k =
1

|Gc(s)G(s)|
(1.33)

Cabe resaltar que los valores de contribución angular de cada uno de los polos y ceros

del sistema, además de la constante k se dejan en términos generales para ser hallados

en el entorno MATLAB debido a la variación de la señal de entrada (setpoint ) y en

consecuencia del valor de ω0.

1.1.3. Comparación entre el controlador por asignación de polos

y el controlador por lugar geométrico de las raíces para el

modelo de impedancia de Cole con dispersión simple

Al efectuar las pruebas pertinentes para los dos tipos de controladores, el controlador

por asignación de polos o RST de primer orden y el controlador por lugar geométrico, se

obtuvieron los porcentaje de error para el listado de frecuencias presentado en la Tabla 1.1.

Dicho error se calculó utilizando la siguiente expresión:

e =
||rss − yss||
||rss||

× 100 (1.34)

Siendo rss y yss las señales de referencia y de salida en estado estacionario respectivamente.

La doble barra representa la norma euclidiana del vector conformado por las muestras de

una señal.

Es importante mencionar que dichos resultados se obtuvieron a partir de simulaciones

realizadas a través del entorno Matlab, por medio de la generación de una señal sinusoidal

de referencia con componente positivo y negativo para ser aplicada directamente a la

carga.

Se realizó dicha comparación para determinar cuál de estos dos controladores tiene mejor

capacidad de seguimiento las señales de referencia tipo sinusoidal.

Analizando la Tabla 1.1, se puede concluir que el controlador con mayor precisión es

el controlador por Lugar Geométrico de la Raíces, debido a que el promedio de error

de esté con respecto al controlador por RST es 2.902 % menor, aunque es importante
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Tabla 1.1: Porcentaje de error obtenido para cada uno de los dos controladores implemen-
tados en función de la frecuencia.

Fo [Hz] RST [ %] LGR [ %]
10 6.49 4.62
20 5.81 4.96
30 5.11 5.04
40 4.90 5.06
50 5.85 5.09
60 9.68 5.23
70 9.21 5.25
80 8.56 5.19
90 11.82 5.45
100 10.53 5.28

PROMEDIO: 7.796 4.894

resaltar que el porcentaje de error es bajo para todas las frecuencias probadas para los

dos controladores propuestos.

En las Figuras 1.10, 1.11 y 1.12 se observa la respuesta de los controladores ante señales

de referencia de 10, 50 y 100 Hz respectivamente.
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Figura 1.10: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de 10
Hz.
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Figura 1.11: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de 50
Hz.
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Figura 1.12: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de
100 Hz.

1.2. Diseño de controlador para el modelo de impedan-

cia de Cole con dispersión doble

La impedancia del circuito para el modelo de impedancia de Cole con disperción doble,

descrita en la ecuación (1.3) debe ser reescrita en un solo factor como en el modelo de Cole

con dispersión simple, para hallar la admitancia del sistema y posteriormente los polos y

ceros.
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Z(s) =
s2 (R∞R1C1R2C2) + s (R∞R2C2 +R∞R1C1 +R1R2C1 +R1R2C2) +R∞ + 2

s2 (R1C1R2C2) + s (R1C1 +R2C2) + 1
(1.35)

Una vez obtenida la ecuación de la impedancia del sistema se obtiene la admitancia

descrita en la siguiente ecuación:

G(s) =
s2 (R1C1R2C2) + s (R1C1 +R2C2) + 1

s2 (R∞R1C1R2C2) + s (R∞R2C2 +R∞R1C1 +R1R2C1 +R1R2C2) +R∞ + 2
(1.36)

A partir de la ecuación (1.36) se encontran los polos y ceros del sistema, por tanto se

puede de�nir R∞=1000Ω R1=1000Ω y R2=1200Ω, C1=100µF y C2=470µF dando lugar

a la ecuación (1.37):

G(s) =
0.0564s2 + 0.664s+ 1

56.4s2 + 1348s+ 1002
(1.37)

Para encontrar los ceros y polos del sistema se iguala el numerador y denominador a cero

(ecuación (1.38) y 1.39):

0.0564s2 + 0.664s+ 1 = 0 (1.38)

56.4s2 + 1348s+ 1002 = 0 (1.39)

Con la ayuda de la ecuación general cuadrática (1.40) se obtiene los valores de las raíces.

s =
−b±

√
b2 − 4 a c

2 a
(1.40)

Ceros

s =
−0.664±

√
0.6642 − 4 (0.0564) (1)

2 (0.0564)
(1.41)
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s1 = −10 (1.42)

s2 = −1.773 (1.43)

Polos

s =
−1348±

√
13482 − 4 (56.4) (1002)

2 (56.4)
(1.44)

s1 = −23.1327 (1.45)

s2 = −0.768 (1.46)

Este análisis teórico se puede comprobar a través del entorno de desarrollo Matlab, como

se observa en la Figura 1.13.

Figura 1.13: Diagrama de polos y ceros con carga de Cole con dispersion doble.
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1.2.1. Diseño de controlador de dos grados de libertad para el

modelo de impedancia de Cole con dispersión doble

El modelo de planta para la admitancia del modelo de Cole con dispersión doble descrita

en la ecuación (1.36), se puede reescribir como se muestra en la siguiente ecuación:

G(s) =
b2s

2 + b1s+ b0

s2 + a1s+ a0

(1.47)

Donde:

b2 = C1 C2R1R2

C1 C2R1R2R∞

b1 = C1R1+C2R2

C1 C2R1R2R∞

b0 = 1
C1 C2R1R2R∞

a1 = C1R1R2+C2R1R2+C1R1R∞+C2R2R∞
C1 C2R1R2R∞

a0 = R1+R2+R∞
C1 C2R1R2R∞

El diseño del controlador para esta planta es el mismo utilizado para el modelo de Cole con

dispersión simple (ilustrado en la Figura 1.6), es un controlador de dos grados de libertad

donde el orden del polinomio R(s) es igual al orden de la planta menos 1, en este caso

el orden de la planta es 2 por lo tanto el orden del controlador es 1, lo cual signi�ca un

polinomio de la forma s+r0. Como se mencionó anteriormente se desea imponer dos polos

al controlador para obtener un error de estado estacionario cero ante señales sinusoidales

de frecuencia ω0, por ende la expresión R(s) es de la siguiente manera:

R(s) = (s+ r0)(s2 + ω2
0) (1.48)

Los polinomios T(s) y S(s) deben ser del mismo orden del polinomio R(s), por esta razón

se establecen las siguientes ecuaciones:

T (s) = T3 s
3 + T2 s

2 + T1 s+ T0 (1.49)

S(s) = S3 s
3 + S2 s

2 + S1 s+ S0 (1.50)
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La expresión del modelo de lazo cerrado es la misma descrita en el modelo de Cole con

dispersión simple, puesto que solo es algebra de bloques, pero el polinomio de lazo cerrado

esta dado por la expresión (1.51), la cual determina los polos del sistema:

Pcl(s) = A(s)R(s) +B(s)S(s) (1.51)

Donde:

A(s) = (C1C2R1R2R∞)s2 + (C1R1R2 + C2R1R2 + C1R1R∞ + C2R2R∞)s+R1 +R2 +R∞

R(s) = (s+ r0) (s2 + ω2
0)

B(s) = (C1C2R1R2)s2 + (C1R1 + C2R2)s+ 1

S(s) = S3 s
3 + S2 s

2 + S1 s+ S0

Se organiza la expresión Pcl(s) en función de s obteniendo un polinomio de quinto grado:

Pcl(s) = (r1 + b2 S3)s5

+ (r0 + a1 r1 + b1 S3 + b2 S2)s4

+ (r1 ω
2
0 + a0 r1 + a1 r0 + b0 S3 + b1 S2 + b2 S1)s3

+ (a0 r0 + b0 S2 + b1 S1 + b2 S0 + r0 ω
2
0 + a1 r1ω

2
0)s2

+ (b0 S1 + b1 S0 + a0 r1 ω
2
0 + a1 r0 ω

2
0)s1

+ a0 r0 ω
2
0 + b0 s0

Se desea que el sistema de lazo cerrado sea estable, ante cualquier retardo computacional,

por ende también se halla el límite para ganancia de alta frecuencia de la siguiente manera:

ĺım
s→∞

G(s)Gc(s) (1.52)

Donde:

G(s) : b2s2+b1s+b0
s2+a1s+a0

Gc(s) : S3 s3+S2 s2+S1 s+S0

(r1 s+r0)(s2+w2
0)
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Para encontrar el límite cuando s tiende a in�nito de un cociente de polinomios se puede

dividir por el factor de mayor orden, por lo tanto G(s) se divide por s2 y Gc(s) por s3

como se muestra en la ecuación (1.53):

ĺım
s→∞

b2 +
�
���
0

b1
s

+
�
���
0

b0
s2

1 +
�
�7

0
a1
s

+
�
�7

0
a0
s2

S3 +
�
��7

0
S2

s
+
�
��7

0
S1

s2
+
�
��7

0
S0

s3

r1 +
�
�7

0
r0
s

+�
��>

0
r1 w2

0

s2
+�

��>
0

r0 w2
0

s3

 = b2
S3

r1

(1.53)

Bien se sabe que el término b2 es un coe�ciente de la ecuación de transferencia de la planta

y el término S3/r1 depende de los polos de lazo cerrado que se escojan, de tal manera que

este último término es el que variará para que dicha expresión sea menor que uno, para

garantizar un sistema robusto y estable.

Para asegurar lo mencionado anteriormente, se debe encontrar el valor de la frecuencia

natural amortiguada del polo de lazo cerrado que conlleve al valor más bajo de la ganancia

de alta frecuencia dada por la ecuación (1.53). El sistema debe tener 5 polos, por ende

se colocan dos polos complejos conjugados y tres polos no dominantes sobre el eje real

negativo, como se observa en la siguiente Figura 1.14:

Figura 1.14: Plano con polos del controlodor para el modelo de Cole con dispersión doble.
[Elaboración propia]

Dando lugar a la expresión del polinomio deseado de lazo cerrado:
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Pcld(s) = (s2 + 2 ζ ωns+ ω2
n) (s+ 15 ζ ωn) (s+ 30 ζ ωn) (s+ 70 ζ ωn) (1.54)

Donde:

ωn : Frecuencia escogida con el valor más bajo de ganancia (Frecuencia natural).

ζ : Coe�ciente de amortiguamiento requerido para tener un porcentaje del 0.5 (0.707)

Al expandir el polinomio deseado de lazo cerrado (ecuación (1.54)) se obtiene:

Pcld(s) = s5

+ 117 ζ ωns
4

+ (1 + 3830 ζ2)ω2
ns

3

+ (115 ζ + 38700 ζ3)ω3
ns

2

+ (3600 ζ2 + 63000 ζ4)ω4
ns

+ 31500 ζ3 ω5
n

(1.55)

Al comparar los términos del polinomio Pcl con los del polinomio Pcld, se da lugar a la

siguiente matriz:



1 0 b1 0 0 0

a1 1 b1 b2 0 0

a0 ω
2
0 a1 b0 b1 b2 0

a1 ω
2
0 a0 ω

2
0 0 b0 b1 b2

a0 ω
2
0 a1 ω

2
0 0 0 b0 b1

0 a0 ω
2
0 0 0 0 b0





r1

r0

s3

s2

s1

s0


=



1

117 ζ ωn

(1 + 3830 ζ2)ω2
n

(115 ζ + 38700 ζ3)ω3
n

(3600 ζ2 + 63000 ζ4)ω4
n

31500 ζ3 ω5
n


(1.56)

Evidentemente, la ecuación (1.56) es un sistema de 6 ecuaciones con 6 incógnitas, donde

fácilmente se encontran las variables (a0, a1, s0, s1, s2, s3).

El polinomio T(s) de la ecuación (1.49) se hace equivalente al polinomio S(s) (ecuación

(1.50)), por consiguiente si se realiza esta igualación se descarta el controlador de dos

grados de libertad y se regresa al controlador clásico propuesto en la Figura 1.1, corres-

pondiente a un controlador de un grado de libertad.

25



1.2.2. Diseño de controlador por lugar geométrico de las raíces

para el modelo de impedancia de Cole con dispersión doble

Para el desarrollo del controlador por LGR para el modelo de impedancia de Cole con

dispersión doble, también se establece los dos polos obligatorios (jω0, −jω0) los cuales

están sobre el eje imaginario para garantizar error de estado estacionario cero ante señales

de frecuencia ω0, estos están en términos de ω0 para que cambien su valor conforme a la

señal de entrada (setpoint ).

Además, se establece un controlador simple de primer orden, también propuesto para

el controlador por LGR para el modelo de impedancia de Cole con dispersión simple

(propuesto en la ecuación (1.23)), puesto que para el diseño de un controlador por LGR

puede no ser de mismo orden de la planta.

La Figura (1.15) ilustra los dos polos y los dos ceros de la función de transferencia para

un modelo de Cole con dispersión doble (ecuación (1.36)), los dos polos obligatorios sobre

el eje imaginario, el polo de lazo cerrado y el cero del controlador.

Figura 1.15: Diagrama general de polos y ceros para el modelo de Cole con dispersión
doble. [Elaboración propia]

Se �ja la posición del polo de lazo cerrado deseado con parte real en −ζ ω0 y parte
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imaginaria j ω0. El valor de ζ es de 0.707, con el �n de evitar el sobreimpulso excesivo en

la fuente de corriente, en pocas palabras para que no exista una alta corriente en el tejido

en un instante t.

Es importante de nuevo mencionar que para asegurar que el Lugar Geométrico de las

Raíces (LGR) pase por un punto, la suma de las contribuciones angulares de los ceros

menos la suma de las contribuciones angulares de los polos debe ser de −180◦ como se

escribió en la ecuación (1.24).

En consecuencia la contribución angular del cero del controlador está dada por:

φcc = −(180◦ + φ1cp + φ2cp) + (φ1pp + φ2pp + φpjω0
+ φp−jω0

) (1.57)

Donde:

φcdc = Contribución angular del cero controlador.

φ1cp = Contribución angular del primer cero de la planta.

φ2cp = Contribución angular del segundo cero de la planta.

φ1pp = Contribución angular del primer polo de la planta.

φ2pp = Contribución angular del segundo polo de la planta.

φpjω0
= Contribución angular del polo obligatorio del controlador

con componente imaginario positivo.

φp−jω0
= Contribución angular del polo obligatorio del controlador

con componente imaginario negativo.

Una vez despejada la contribución angular del cero del controlador, se halla su posición

exacta en el eje real negativo, de igual manera como se hizo con el controlador por LGR

para el modelo de impedancia de Cole con dispersión simple descrito en la Figura 1.9 y

ecuación (1.30).

Además, también se determina la ganancia k del controlador a través de la condición de

magnitud (ecuación (1.31)).

Cabe resaltar que los valores de contribución angular de cada uno de los polos y ceros del

sistema, además de la constante k se dejan en términos generales para ser hallados en el

entorno MATLAB debido a la variación de la señal de entrada (setpoint) y en consecuencia

del valor de ω0.
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1.2.3. Comparación entre el controlador por asignación de polos

y el controlador por lugar geométrico de las raíces para el

modelo de impedancia de Cole con dispersión doble

Al efectuar las pruebas pertinentes para los dos tipos de controladores para el modelo

de Cole con dispersión doble, el controlador RST de primer orden y el controlador por

lugar geométrico, se obtuvieron los porcentajes de error para el listado de frecuencias

presentado en la Tabla 1.2. Dicho error se calculó utilizando la misma expresión propuesta

en la ecuación (1.34).

Es importante mencionar que dichos resultados se obtuvieron a partir de simulaciones

realizadas a través del entorno Matlab, por medio de la generación de una señal sinusoidal

de referencia con componente positivo y negativo para ser aplicada directamente a la

carga.

Tabla 1.2: Porcentaje de error obtenido para cada uno de los dos controladores implemen-
tados en función de la frecuencia.

Fo [Hz] RST [ %] LGR [ %]
10 7.55 4.29
20 6.88 4.61
30 6.54 5.26
40 4.62 4.97
50 9.05 5.22
60 6.81 4.91
70 12.31 4.94
80 10.97 4.85
90 13.89 5.08
100 16.03 5.02

PROMEDIO: 9.464 4.915

Se realizó dicha comparación para determinar cuál de estos dos controladores tiene mejor

capacidad de seguimiento las señales de referencia tipo sinusoidal.

Analizando la Tabla 1.2, se puede de nuevo concluir que el controlador con mayor precisión

es el controlador por Lugar Geométrico de la Raíces, debido a que el promedio de error

de esté con respecto al controlador por RST es 4, 549 % menor, aunque es importante

resaltar que el porcentaje de error es bajo para todas las frecuencias probadas para los

dos controladores propuestos.
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En las Figuras 1.16, 1.17 y 1.18 se observa la respuesta de los controladores ante señales

de referencia de 10, 50 y 100 Hz respectivamente.
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Figura 1.16: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de 10
Hz.
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Figura 1.17: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de 50
Hz.
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Figura 1.18: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de
100 Hz.

1.3. Sección conclusiva

Después de la comparación de los dos tipos de controladores propuestos anteriormente, se

concluye que el controlador por Lugar Geométrico de las Raíces tiene una mejor capacidad

de seguimiento a señal de tipo sinusoidal que el controlador RST, además, en el controlador

RST se necesita un controlador de diferente orden para cada carga (modelo con dispersión

simple y doble), pero el controlador por LGR tiene la misma función de transferencia tanto

para el modelo simple como para el doble, lo cual favorece en un futuro a la aplicación,

puesto que, un tejido biológico a simple vista no se sabe qué tipo de modelo de Cole
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representa, por ende no se convierte en una incógnita o problema con el controlador LGR.
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Capítulo 2

Circuito analógico de adecuación de

señal y medición de corriente

Para implementar el sistema de adquisición y procesamiento de datos de la Figura 1.1 se

utiliza una tarjeta Arduino DUE, debido a su bajo costo y utilización.

Figura 2.1: Esquema General Tarjeta Arduino. [Elaboración propia]

Los componentes ADC y DAC de la tarjeta Arduino DUE tienen una resolución tanto de

escritura como de lectura de 12 bits, correspondiente a un rango entre 0 y 3.3 voltios, pero

se desea que la corriente que �uya a través de la carga sea una señal sinusoidal simétrica

con componente positivo y negativo.

El circuito analógico de adecuación de señal, como su nombre lo indica, permite llevar la
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señal de salida a un rango de voltaje adecuado para garantizar corrientes apropiadas en

estudios de bioimpedancia, de igual manera, la medición de corriente se realiza a través

del sensor de corriente, el cual entrega un voltaje proporcional a la corriente que circula

a través de la carga, para hacer efectiva la implementación del algoritmo del control en el

microcontrolador.

2.1. Circuito analógico de adecuación de señal

Como se mencionó anteriormente los puertos de la tarjeta Arduino DUE trabajan de 0 a

3.3 voltios, por ende se desea implementar un circuito de ampli�cación con una ganancia

de 3 veces para que la señal oscile entre los 0 y 10 voltios y de igual manera desplazar la

señal verticalmente para que esta oscile entre los −5 y 5 voltios.

Para la implementación de esta etapa es importante mencionar que al modelar el ampli�-

cador operacional en con�guración con realimentación negativa, se deben tener en cuenta

dos aspectos, el primero es un cortocircuito virtual existente entre los terminales positivo

y negativo y el segundo es una impedancia de entrada in�nita produciendo una corriente

nula entre los terminales positivo y negativo, gracias a esto se infere las siguientes formulas

a partir del circuito de la Figura 2.2.

Figura 2.2: Ampli�cador diferencial restador. [Elaboración propia]
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I1 =
V1 − V2

R1

(2.1)

VR2 = I1R2 (2.2)

Donde:

I1 : Corriente de Entrada.

VR2 : Voltaje en la Resistencia R2.

Al reemplazar I1 en la ecuación (2.2), esta se puede reescribir como:

VR2 = (V1 − V2)
R2

R1

(2.3)

Para expresar el voltaje de Vo en funcion de los voltajes de entrada V1 y V2, se realiza el

análisis de voltajes por Ley de Voltajes de Kirchho� obteniendo la ecuación:

− V2 + VR2 + V0 = 0 (2.4)

Siendo:

V0 : Voltaje de Salida

Despejando el voltaje de salida de la ecuación (2.4)

V0 = V2 − VR2 (2.5)

Sustituyendo la ecuación (2.3) en la ecuación (2.5), se puede reescribir como:

V0 = V2 − (V1 − V2)
R2

R1

(2.6)

Reorganizando la ecuación (2.6), el voltaje de salida en términos de V1 y V2 da como

resultado la siguiente ecuación:

35



V0 =

(
−R2

R1

)
V1 +

(
1 +

R2

R1

)
V2 (2.7)

Como ya se ha dicho anteriormente, el voltaje de salida del circuito analógico de adecuación

de señal debe estar en un rango comprendido entre los −5 y 5 voltios, con un voltaje de

entrada de un rango entre los 0 y 3.3 voltios provenientes del DAC de los puertos de la

tarjeta Arduino DUE. Esta relación está propuesta en la Figura 2.3, siendo una función

lineal con pendiente negativa.

Figura 2.3: Voltaje del DAC vs voltaje de salida del circuito analógico de adecuación.
[Elaboración propia]

La Figura 2.3 al ser una función lineal tiene la siguiente ecuación general:

V0 = mV1 + b (2.8)

Donde:

m : Pendiente de la línea recta.

b : Punto de corte con el eje V0.
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Al comparar la ecuación (2.7) del voltaje de salida del circuito analógico de adecuación

con la ecuación general de una línea recta (ecuación (2.8)), se observa que la pendiente

de la recta es equivalente a:

m = −R2

R1

(2.9)

y el punto de corte con el eje Y corresponde a:

b =

(
1 +

R2

R1

)
V2 (2.10)

El signo negativo de la ecuación (2.9) rea�rma la con�guración inversora del ampli�cador

operacional, así mismo gracias a la Figura 2.3, se pueden reemplazar los valores corres-

pondientes a la ecuación de la pendiente de una línea recta ( ecuación (2.11)), obteniendo

la ganancia del circuito como se muestra en la ecuación (2.13).

m =
Y2 − Y1

X2 − Y1

(2.11)

m =
−5v − 5v

3.3v − 0v
≈ −3 (2.12)

m =
R2

R1

≈ −3 (2.13)

Por consiguiente, se pueden asignar valores a las resistencias R1 y R2 para que su relación

sea igual a 3, es importante resaltar que dichas resistencias deben ser del orden de los KΩ

para garantizar que el circuito analógico de adecuación de señal de la Figura 2.2 tenga una

alta impedancia de entrada, es por esto que las resistencias escogidas fueron de 100KΩ y

300KΩ respectivamente.

Ya seleccionados estos valores, a través de la ecuación (2.10) se determina cuál es el voltaje

diferencial del terminal positivo correspondiente a V2, sabiendo que el corte con el eje Y

(b) es 5 (véase en la Figura 2.3).
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V2 =
b(

1 + R2

R1

) (2.14)

Sustituyendo los valores de b, R1 y R2 se obtiene

V2 =
5v(

1 + 300KΩ
100KΩ

) = 1.25v (2.15)

Para no tener que utilizar una fuente adicional de 1.25 voltios para alimentar el terminal

no inversor del ampli�cador operacional , se utilizará el divisor de tensión presentado en

la Figura 2.4. La alimentación de 5 voltios se obtiene directamente de la tarjeta Arduino

DUE.

Figura 2.4: Circuito analógico de adecuación de señal. [Elaboración propia]

Posteriormente, se realiza la simulación del diseño del circuito de adecuación de señal

diseñado, a través del software de automatización de diseño electrónico Proteus, para

veri�car antes de su implementación el adecuado comportamiento de esta etapa, como se

observa en la Figura 2.5.
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Figura 2.5: Simulación del circuito analógico de adecuación de señal.

Al con�rmar el correcto funcionamiento del circuito de adecuación de señal a través de

la simulación, se realiza el montaje propuesto en la Figura 2.4, donde la señal de entrada

se obtiene a partir de un generador de señal. Dicha señal se visualiza en la Figura 2.6, la

cual se encuentra en un rango de 0 a 3.3 voltios a una frecuencia de 60 KHz.

Figura 2.6: Señal de entrada al circuito analógico de adecuación de señal.

La Figura 2.7 corrobora el funcionamiento del circuito de adecuación, puesto que la señal

de salida varia en un rango de −5 a 5 voltios, en pocas palabras la señal de entrada
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fue ampli�cada de 0 a 10 voltios (Ganancia de 3) y desplazada 5 voltios debido a la

con�guración propuesta para el ampli�cador como inversor restador.

Figura 2.7: Señal de salida del circuito analógico de adecución de señal.

2.2. Sensor de corriente

Como se mencionó anteriormente, es necesario la utilización de un sensor que mida la

corriente que circula a través de la carga, generando una señal de voltaje proporcional a

dicha corriente, esto a través de una resistencia de sensado (shunt).
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2.2.1. Sensor de corriente analógico con ampli�cador operacional

Figura 2.8: Conversor de corriente a voltaje. [Elaboración propia]

El sensor de corriente con ampli�cador operacional está propuesto como un conversor de

corriente a voltaje el cual esta descrito en la Figura 2.8, donde se mide la corriente a

través de una resistencia de sensado (shunt) y la transforma a un voltaje proporcional a

esta para ser entregado al DAC del sistema digital.

El voltaje de salida de dicho conversor es:

Vout = (Va − Vb)
R

R0

+ Vref (2.16)

Asimismo el diferencial de voltaje de Va − Vb corresponde a:

(Va − Vb) = IsRs (2.17)

Donde:

Is : Corriente de sensado.

Rs : Resistencia de sensado (shunt).
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Reemplazando la ecuación (2.17) en la ecuacion (2.16), se obtiene la ecuación del voltaje

de salida en términos de la corriente de sensado:

Vout = IsRs
R

R0

+ Vref (2.18)

Donde el rango de voltaje de Vout debe estar entre 0 y 3.3 voltios, debido a que este será

el voltaje entrante al ADC (conversor analógico a digital) del Arduino, y la corriente de

sensado (Is) oscila entre los −2mA y 2mA para estudios de bioimpedancia. Así mismo

la resistencia de sensado o resistencia de shunt debe ser muy baja para garantizar que el

sensor de corriente tenga una baja impedancia de entrada, por ende se estableció un valor

para Rs de 10Ω.

Al establecer dichos valores de la ecuación (2.18), es necesario encontrar la relación entre

R y R0 además de veri�car la existencia de un voltaje de referencia. Para dicha relación

se utilizaron resistencias de 820KΩ y 10KΩ respectivamente, siendo estas comerciales

y dando como resultado una razón de 82, por consiguiente, al reemplazar las variables

propuestas se tiene:

Vout = −2mA 10Ω
820KΩ

10KΩ
+ Vref

= −1.64 + Vref

(2.19)

Vout = 2mA 10Ω
820KΩ

10KΩ
+ Vref

= 1.64 + Vref

(2.20)

Si el voltaje de referencia Vref se hace igual a cero, Vout variará entre −1.64 y 1.64 voltios,

siendo valores inapropiados para la lectura del ADC en el Arduino, por ende se establece

un voltaje de referencia de 1, 6 voltios, para conseguir una variación aproximada de 0 a

3.2 voltios como se ilustra en las ecuaciones (2.21) y (2.22).
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Vout = −2mA 10Ω
820KΩ

10KΩ
+ 1.6

≈ 0v
(2.21)

Vout = 2mA 10Ω
820KΩ

10KΩ
+ 1.6

≈ 3.2v
(2.22)

En la Figura 2.9 se presenta el circuito resultante. Este transforma una señal de corriente

en el rango −2mA a 2mA en un voltaje proporcional en el rango 0v a 3.2v

Figura 2.9: Sensor de corriente analógico con ampli�cador operacional. [Elaboración pro-
pia]

Se ejecutó la simulación del diseño del sensor de corriente con ampli�cador operacional a

través de Proteus, en el cual se veri�ca antes de la implementación el correcto funciona-

miento de esta etapa, como se observa en la Figura (2.10).
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Figura 2.10: Simulación del sensor de corriente analógico con ampli�cador operacional.

Posteriormente, se efectuó el montaje descrito en la Figura 2.9 con una resistencia de

carga de 1KΩ, donde la señal de entrada varia entre los −2 y 2 voltios, teniendo así una

corriente de entrada en el sensor de aproximadamente −2mA a 2mA debido a la ley de

Ohm (2v/(10Ω + 1KΩ)) (Figura 2.11).

Figura 2.11: Señal de entrada al sensor de corriente con ampli�cador operacional.

En la Figura 2.12 se observa la señal de salida del sensor de corriente comprendida entre los

rangos de 0 a 3.3 voltios, corroborando el análisis matemático planteado en las ecuaciones

(2.21) y (2.22).
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Figura 2.12: Señal de salida del sensor de corriente con ampli�cador operacional leida por
puertos del Arduino.

A pesar del correcto funcionamiento del sensor de corriente analógico con ampli�cador

operacional se analiza la posibilidad de utilizar un circuito integrado, por la optimización

de espacio que este nos brinda.

2.2.2. Sensor de corriente analógico con integrado LMP8601

El integrado LMP8601 es un sensor de voltaje, el cual es ideal para aplicaciones de detec-

ción de corriente unidireccional y bidireccional a través de una resistencia de sensado.

La Figura 2.13 ilustra el diagrama de pines del integrado y la Figura 2.14 la estructura

interna del mismo.

45



Figura 2.13: Diagrama de pines del integrado LMP8601. [Tomado de: [24]]

Figura 2.14: Esquema del funcionamiento interno del integrado LMP8601. [Tomado de:
[24]]

Dicho integrado tiene una ganancia neta de 20 veces, esta puede ser aumentada o dis-

minuida con con�guraciones en sus pines 3 y 4, como se ilustra en las Figuras 2.15 y

2.16.
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Figura 2.15: Reducción de ganancia del integrado LMP8601. [Tomado de: [24]]

Figura 2.16: Incremento de ganancia del integrado LMP8601. [Tomado de: [24]]

Para una ganancia diferente a 20, simplemente se requiere una resistencia externa, ya sea

tierra para su disminución o conectada a la salida del integrado para un incremento. El

valor de dicha resistencia se obtiene a partir de las ecuaciones (2.23) y (2.24).

Rr = 100KΩ
Gr

20−Gr

(2.23)

Donde:
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Rr : Resistencia de reducción.

Gr : Ganancia reducida (Ganancia deseada).

Ri = 100KΩ
Gi

Gi − 20
(2.24)

Donde:

Ri : Resistencia de incremento.

Gi : Ganancia incrementada (Ganancia deseada).

Por el contrario si se desea una ganancia neta de 20 veces, solo se puentean los pines 3 y

4.

Se debe tener en cuenta que para la lectura de corrientes bidireccionales el pin del o�set

debe estar conectado a la alimentación del integrado, por ende la señal de salida será el

voltaje de alimentación dividido entre 2.

Como bien se ha dicho, el ADC del Arduino debe recibir un voltaje en el rango compren-

dido entre los 0 y los 3.3 voltios, por esta razón el pin de alimentación (Vs) es conectado

a un fuente de 3.3v (otorgada por el mismo Arduino) para que la salida del integrado este

oscilando alrededor de Vs/2 correspondiente al valor de 1.65 voltios.

La resistencia de sensado es ubicada en los pines 1 y 8 del integrado y al mismo tiempo

conectada en serie con la carga.

Lo descrito anteriormente se visualiza en la Figura 2.17.
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Figura 2.17: Esquema general con integrado LMP8601. [Elaboración propia]

Efectivamente, el voltaje en la resistencia de shunt (voltaje de entrada al integrado) está

dada por:

Vshunt = IsRs (2.25)

Pero, el voltaje de entrada al integrado LMP8601 será el voltaje de la resistencia shunt

multiplicado por la ganancia del mismo integrado para ser así sumado y restado al valor de

1.65v para dar lugar a la señal de salida, como se puede notar en las siguientes ecuaciones:

Vamp = VshuntGLMP (2.26)

Siendo:

Vamp : Voltaje ampli�cado.

Vshunt : Voltaje en la resistencia shunt (Voltaje de entrada al integrado).

Vmax = 1.65v + Vamp (2.27)

Vmin = 1.65v − Vamp (2.28)
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Teniendo una señal de entrada de −2 a 2 voltios (Figura 2.18) y una resistencia de carga

de 1KΩ, se garantiza una corriente entre −2mA a 2mA, debido a que el valor de resistencia

de shunt es bajo.

Figura 2.18: Señal de entrada al sensor de corriente basado en el integrado LMP8601 con
rango entre -2 a 2 voltios.

Al tener una resitencia shunt de 10Ω el voltaje en la entrada al integrado LMP8601 está

dado por:

Vshunt = 2mA 10Ω = 20mV (2.29)

Al reemplazar las ecuaciones (2.26), (2.27) y (2.28), se da lugar matemáticamente a la

señal de salida:

Vamp = 20mV 20 = 400mV (2.30)

Vmax = 1.65v + 400mV = 2.05 (2.31)

50



Vmin = 1.65v − 400mV = 1.25 (2.32)

Ciertamente, la Figura 2.19 con�rma el análisis matemático.

Figura 2.19: Señal de salida del sensor de corriente basado en el integrado LMP8601 con
rango entre 1.25 a 2.05 voltios.

El DAC de la tarjeta Arduino genera una señal entre 0 y 3.3 voltios, la cual es a su vez

convertida por el circuito de adecuación de la Figura (2.4) en una señal entre −5 y 5

voltios. Si un voltaje en este rango se aplica a una resistencia de carga de por ejemplo

1KΩ, la corriente variará entre −5mA y 5mA. Como la resistencia shunt es de 10Ω, el

voltaje en ella variará entre −50mV y 50mV. Teniendo en cuenta que la ganancia del

LMP8601 es de 20 veces y su o�set es de 1.65 voltios, el voltaje de salida de este integrado

variará entre 0.65 (−20 50mV + 1.65) y 2.65 voltios (+20 50mV + 1.65).
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2.3. Circuito de adecuacion de señal con sensor de co-

rriente

En esta sección se unirá el circuito analógico de adecuación de señal con los sensores de

corrientes propuestos, para dichos montajes la señal de entrada al circuito de adecuación

de señal será una onda que varía entre 1 y 2.3 voltios (valores generados por el DAC del

Arduino DUE).

Los valores de la onda de entrada al circuito de adecuación de señal se obtuvieron a través

del despeje de la ecuación (2.7), dando lugar la ecuacion (2.33):

V1 =
Vo − (1 + R2

R1
)V2

−R2

R1

(2.33)

Bien se sabe que la ganancia obtenida a través de la razón entre R1 y R2 es igual a 3,

el voltaje en el terminal positivo del ampli�cador (V2) es de 1.25 voltios, y al tener una

resistencia de carga de 1KΩ la salida del circuito de adecuación de señal (Vo), debe tomar

los valores de −2 y 2 voltios para garantizar corrientes entre −2mA y 2mA en el sensor

de corriente. De ahí que se obtengan los valores de 1 y 2.3 voltios de la señal de entrada

(V1), los cuales se con�rman en las ecuaciones (2.34) y (2.35):

V1max =
−2− (1 + 3) 1.25v

−3
= 2.33 (2.34)

V1min
=

2− (1 + 3) 1.25v

−3
= 1 (2.35)

Se efectuó la simulación correspondiente a través de Proteus como se veri�ca en la Figura

2.20, para con�rmar el correcto funcionamiento.
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Figura 2.20: Simulación del circuito analógico de adecuación de señal rango de salida entre
0 a 3.2 voltios.

Posteriormente en la implementación, con la Figura 2.21 se veri�ca que la señal de salida

del circuito de adecuación de señal varía entre -2 y 2 voltios, con�rmando los cálculos

descritos anteriormente.

Figura 2.21: Señal de salida del circuito analógico de adecuación de señal con rango entre
−2 a 2 voltios.
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2.3.1. Circuito de adecuacion de señal conjunto al sensor de co-

rriente basado en ampli�cador operacional

Al unir el circuito de adecuación de señal con el sensor de corriente basado en ampli�cador

operacional se obtiene un montaje analógico total equivalente a la Figura 2.22.

Figura 2.22: Circuito analógico de adecuación de señal con fuente de corriente basado en
ampli�cador operacional. [Elaboración propia]

El circuito es alimentado con una señal entre 1 y 2.3 voltios como se describió anterior-

mente, debido al comportamiento del sensor de corriente con ampli�cador operacional se

espera una salida entre 0 y 3.3 voltios como se especi�có en el apartado 2.2.2.

La simulación a través de Proteus (Figuras 2.23 y 2.24) veri�ca el adecuado del circuito de

adecuación de señal conjunto al sensor de corriente basado en ampli�cador operacional.

Donde, la señal denotada por la onda sinusoidal amarilla, es la entrada al circuito, la

cual oscila entre 1 y 2.3 voltios, la salida de la primera etapa (onda sinusoidal azul)

efectivamente oscila entre 2 y −2 voltios, y �nalmente la salida total del sistema (onda

sinusoidal roja) oscila entre 0 y 3.2 voltios.
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Figura 2.23: Simulación del circuito de adecución de señal con sensor de corriente basado
en ampli�cador operacional.

Figura 2.24: Señales de simulación del circuito de adecución de señal con sensor de corriente
basado en ampli�cador operacional.

También, como se observa en la Figura 2.25, efectivamente la señal de salida fue la deseada,

en pocas palabras dicha señal es capaz de ser leída por los puertos analógicos de la tarjeta

Arduino DUE, hay un correcto funcionamiento del acople de estas dos etapas, a pesar de

la abundancia de componentes físicos en el montaje.
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Figura 2.25: Señal de salida del circuito de adecución de señal con sensor de corriente
basado en ampli�cador operacional.

2.3.2. Circuito de adecuacion de señal conjunto al sensor de co-

rriente basado en el integrado LMP8601

Al conectar el circuito de adecuación de señal con el sensor de corriente basado en el

integrado LMP8601 se obtiene el sistema presentado en la Figura2.26.

Figura 2.26: Circuito analógico de adecuación de señal con fuente de corriente basado en
integrado LMP8601. [Elaboración propia]
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Como la señal de entrada está comprendida entre 1 y 2.3 voltios para garantizar en la carga

corrientes entre -2mA a 2mA, para una resistencia de carga de 1KΩ la señal de salida

total debe estar comprendida entre 1.25 y 2.05 voltios como se dedujo de las ecuaciones

(2.31) y (2.32).

Figura 2.27: Señal de salida del circuito de adecución de señal con sensor de corriente
basado en el integrado LMP8601.

La Figura 2.27 rea�rma los cálculos realizados y por consiguiente los resultados deseados.

Debido a su correcto funcionamiento y menor cantidad de componentes físicos, se establece

esta con�guración como la predeterminada para el lazo de control de corriente.

2.4. Sección conclusiva

Debido al correcto funcionamiento del circuito de adecuación de señal con los dos tipos de

sensor de corriente, se establece que el sensor de corriente basado en el integrado LMP8601

es el mejor para el desarrollo y montaje del lazo de control de corriente, debido a la menor

cantidad de componentes físicos, que aportarían menor ruido.
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Capítulo 3

Resultados

En este capítulo se presentan los resultados experimentales obtenidos al implementar

los controladores por asignación polinomial (RST) y por lugar geométrico de las raíces

(LGR) con los elementos de sensado y adecuación de señal tanto para el modelo de Cole

con dispersión simple como para el modelo de Cole con dispersión doble, mostrando los

porcentajes de error entre la señal de referencia y la señal de salida en estado estacionario

ante diferentes valores de frecuencia, amplitud y cargas resistocapacitivas esto con el �n

de comparar el desempeño de estos dos controladores.

Para tener una comparabilidad de los resultados experimentales, se genera una señal de

referencia sinusoidal descrita por la ecuación :

Asin(2 π Ts) (3.1)

Donde

A : Amplitud de la onda, correspondiente a 0.002 A

(corriente adecuada para estudios de bioimpedancia (2 mA)).

Ts : Tiempo de muestreo de la señal.

Considerando que la constante de tiempo de lazo abierto de la red RC a controlar es 100

segundos, un tiempo de muestreo igual a 1/10 de dicha constante, es decir 10 segundos,

hubiese sido su�ciente para implementar el controlador de tiempo discreto. Esto es lo usual

para referencias de tipo escalón. Sin embargo el presente trabajo se realizó con señales
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sinusoidales, en consecuencia, para obtener una muy buena calidad a nivel del seguimiento,

se optó por tomar un tiempo de muestreo igual al periodo de dicha referencia dividido

entre 50. El tiempo de muestreo en el Arduino debe coincidir con el tiempo de muestreo

de Matlab, para garantizar su sincronización.

Debido al complejo procesamiento computacional que requiere establecer una comunica-

ción en tiempo en real entre el Arduino y Matlab, es necesario inicialmente obtener 1000

muestras que posteriormente serán enviadas y leídas por el entorno de desarrollo Matlab.

Cabe resaltar que la comparación para hallar el porcentaje de error entre la señal de re-

ferencia con la señal de salida se realiza a partir de las 500 muestras, para evitar gran

porción del estado transitorio.

3.1. Resultados obtenidos con el controlador de repues-

ta de estado transitorio y el controlador por lugar

geométrico de las raíces para el modelo de impe-

dancia de Cole con dispersión simple

En primer lugar, se realiza 5 veces la obtención del porcentaje de error para cada fre-

cuencia, hallando así el promedio y su desviación estándar, con el �n de generalizar el

comportamiento de la fuente a bajas, medias y altas frecuencias.
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Tabla 3.1: Porcentaje de error obtenido por el controlador RST para el modelo de Cole
con dispersión simple en función de la frecuencia.

Controlador RST para el modelo de Cole con dispersión simple

F [Hz] % ERROR

Prueba 1 Prueba 2 Prueba 3 Prueba 4 Prueba 5 Promedio σ

10 10.76 10.71 10.78 10.87 10.75 10.77 0.059

20 11.44 11.44 11.39 11.49 11.48 11.45 0.040

30 12.06 11.98 11.98 11.92 11.95 11.98 0.052

40 12.61 12.56 12.38 12.42 12.61 12.52 0.109

50 13.17 13.31 13.07 13.02 13.15 13.14 0.111

60 13.73 13.77 13.62 13.77 13.54 13.69 0.102

70 19.29 19.58 19.56 18.75 18.67 19.17 0.436

80 14.99 15.08 14.95 15.17 15.18 15.07 0.104

90 16.17 16.33 16.26 16.46 16.33 16.31 0.107

100 25.06 24.87 24.93 24.67 24.92 24.89 0.142

PROMEDIO: 14.90 0.126

Tabla 3.2: Porcentaje de error obtenido por el controlador LGR para el modelo de Cole
con dispersión simple en función de la frecuencia.

Controlador LGR para el modelo de Cole con dispersión simple

F [Hz] % ERROR

Prueba 1 Prueba 2 Prueba 3 Prueba 4 Prueba 5 Promedio σ

10 12.43 12.5 12.47 12.54 12.54 12.50 0.047

20 11.65 11.64 11.58 11.61 11.49 11.59 0.064

30 11.58 11.49 11.61 11.6 11.48 11.55 0.062

40 11.8 11.84 11.78 11.79 11.97 11.84 0.078

50 12.08 12.05 11.95 12.21 12.05 12.07 0.093

60 12.7 12.61 12.49 12.64 12.60 12.61 0.077

70 14.94 14.76 14.88 15.02 14.93 14.91 0.096

80 14.4 14.26 14.3 14.36 14.33 14.33 0.054

90 15.54 15.7 15.75 15.82 15.66 15.69 0.105

100 25.43 25.05 25.15 24.2 24.22 24.81 0.565

PROMEDIO: 14.19 0.124
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Al comparar el promedio del porcentaje de error para el controlador RST de la Tabla 3.1 y

el controlador LGR de la Tabla 3.2, es evidenciable que el controlador por lugar geométrico

de las raíces es más preciso en un 0.71 %, pero esta diferencia no es lo su�cientemente alta

para menospreciar el controlador por RST. Es importante resaltar que a mayor frecuencia

mayor es el porcentaje de error en los dos controladores. Este comportamiento se veri�ca

en las Figuras 3.1 y 3.2.

Figura 3.1: Grá�ca de porcentaje de error vs frecuencia para el controlador RST con
impedancia de Cole simple.
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Figura 3.2: Grá�ca de porcentaje de error vs frecuencia para el controlador LGR con
impedancia de Cole simple.

Por otra parte, la desviación estándar indica poca dispersión entre las pruebas realizadas.

Además de veri�car dicho comportamiento numéricamente, se puede ilustrar el porcentaje

de error para los dos controladores en frecuencias de 10, 50 y 100 Hz, como se indican en

las Figuras 3.3, 3.4 y 3.5.

62



0.5 1 1.5 2
−2

−1

0

1

2

3

Tiempo [segundos]

[m
A

]

RST Lazo cerrado (Error = 10.65 %)

 

 
Ref
Salida

0.5 1 1.5 2
−2

−1

0

1

2

3

Tiempo [segundos]

[m
A

]

LGR Lazo cerrado (Error = 12.35 %)

 

 
Ref
Salida

0.5 1 1.5 2
−4

−2

0

2

4
RST Ley de control

Tiempo [segundos]

[V
ol

t]

0.5 1 1.5 2
−4

−2

0

2

4
LGR Ley de control

Tiempo [segundos]

[V
ol

t]

Figura 3.3: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de 10
Hz.
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Figura 3.4: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de 50
Hz.
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Figura 3.5: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de 100
Hz.

En segundo lugar, se realiza 3 veces la obtención del porcentaje de error para 3 amplitudes

inferiores a 2mA, como se observa en las Tablas 3.3 y 3.4.
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El porcentaje de error crece a medida de que la amplitud de la onda de referencia decrece,

esto es debido a que la variación del voltaje entregado por el sensor de corriente LMP8601

es mínimo, exigiendo mayor precisión que el otorgado por el puerto ADC de la tarjeta

Arduino Due.

En las �guras 3.6 y 3.7 se observa el comportamiento mencionado anteriormente, puesto

que en los dos controladores, el porcentaje de error es más alto para amplitudes de corriente

más pequeñas, además, también se visualiza que a mayor frecuencia mayor es el porcentaje

de error.

Figura 3.6: Grá�ca de porcentaje de error vs frecuencia con diferentes amplitudes para el
controlador RST con impedancia de Cole simple.
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Figura 3.7: Grá�ca de porcentaje de error vs frecuencia con diferentes amplitudes para el
controlador LGR con impedancia de Cole simple.

En tercer lugar, se realiza la variación de carga correspondiente a los valores de resistencias

y capacitancia para los dos controladores propuestos, como se observa en las Figuras 3.8

y 3.9:

68



0.2 0.25 0.3 0.35 0.4
−2

−1

0

1

2

3

Tiempo [segundos]

[m
A

]

Rinf=1K R1=1K C1=100µF (Error = 13.07 %)

 

 
Ref
Salida

0.2 0.25 0.3 0.35 0.4
−2

−1

0

1

2

Tiempo [segundos]

[m
A

]

Rinf=2K R1=1K C1=100µF (Error = 18.33 %)

 

 
Ref
Salida

0.2 0.25 0.3 0.35 0.4
−2

−1

0

1

2

3

Tiempo [segundos]

[m
A

]

Rinf=1K R1=2K C1=100µF (Error = 9.94 %)

 

 
Ref
Salida

0.2 0.25 0.3 0.35 0.4
−2

−1

0

1

2

3

Tiempo [segundos]

[m
A

]

Rinf=1K R1=1K C1=220µF (Error = 13.18 %)

 

 
Ref
Salida

Figura 3.8: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST para diferentes cargas resisto-
capacitivas.
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Figura 3.9: Respuesta de lazo cerrado del controlador LGR para diferentes cargas resisto-
capacitivas.

Se constató que al variar la impedancia de la carga, no hay un efecto drástico en la

corriente que �uye a través de esta, debido a que se mantiene a niveles cercanos de −2mA

y 2mA.
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3.2. Resultados obtenidos con el controlador de repues-

ta de estado transitorio y el controlador por lugar

geométrico de las raíces para el modelo de impe-

dancia de Cole con dispersión doble

También se realizó 5 veces la obtención del porcentaje de error para cada frecuencia, ha-

llando así el promedio y su desviación estándar, con el �n de generalizar el comportamiento

de la fuente a bajas, medias y altas frecuencias.

Tabla 3.5: Porcentaje de error obtenido por el controlador RST para el modelo de Cole
con dispersión doble en función de la frecuencia.

Controlador RST para el modelo de Cole con dispersión doble

F [Hz] % ERROR

Prueba 1 Prueba 2 Prueba 3 Prueba 4 Prueba 5 Promedio σ

10 8.93 9.05 9.02 9.12 9.21 9.07 0.105

20 10.58 10.66 10.63 10.52 10.7 10.62 0.070

30 11.93 12.13 12.14 12.08 12.17 12.09 0.095

40 13.49 13.32 13.46 13.56 13.55 13.48 0.097

50 15.15 15.09 15.18 15.33 15.44 15.24 0.143

60 17.43 17.32 17.8 17.43 17.64 17.52 0.193

70 20.77 20.65 20.92 20.62 20.77 20.75 0.119

80 23.71 23.84 24.21 23.77 24.39 23.98 0.299

90 28.69 28.86 28.94 28.65 28.62 28.75 0.140

100 32.22 32.44 32.62 30.62 32.32 32.04 0.810

PROMEDIO: 18.35 0.207
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Tabla 3.6: Porcentaje de error obtenido por el controlador LGR para el modelo de Cole
con dispersión doble en función de la frecuencia.

Controlador LGR para el modelo de Cole con dispersión doble

F [Hz] % ERROR

Prueba 1 Prueba 2 Prueba 3 Prueba 4 Prueba 5 Promedio σ

10 6.22 6.87 6.69 6.58 6.72 6.62 0.244

20 7.29 7.28 7.52 7.35 7.48 7.38 0.110

30 8.28 8.16 8.22 7.97 8.08 8.14 0.121

40 8.78 8.55 8.81 8.57 8.82 8.71 0.134

50 10.64 10.69 10.63 10.71 10.65 10.66 0.034

60 10.11 10.39 10.46 10.16 10.49 10.32 0.175

70 11.43 11.57 11.87 11.75 11.6 11.64 0.170

80 13.25 13.12 13.08 13.98 14.1 13.51 0.493

90 15.42 15.53 15.56 15.55 15.41 15.49 0.073

100 17.04 17.05 17.11 17.27 17.09 17.11 0.093

PROMEDIO: 10.96 0.165

Al comparar el promedio del porcentaje de error para el controlador RST de la Tabla 3.5 y

el controlador LGR de la Tabla 3.5, es evidenciable que el controlador por lugar geométrico

de las raíces es más preciso en un 7.39 %, lo cual indica una diferencia signi�cativa entre

los dos controladores a diferencia del modelo de Cole con dispersión simple.

De igual manera, a mayor frecuencia mayor es el porcentaje de error en los dos controla-

dores tal como se observa en las Figuras 3.10 y 3.11.

72



Figura 3.10: Grá�ca de porcentaje de error vs frecuencia para el controlador RST con
impedancia de Cole doble.

Figura 3.11: Grá�ca de porcentaje de error vs frecuencia para el controlador LGR con
impedancia de Cole doble.

En las pruebas realizadas para el modelo de Cole con dispersión doble, la desviación
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estándar revela la poca dispersión.

Las Figuras 3.12, 3.13 y 3.14 corroboran el comportamiento de seguimiento de la señal de

referencia de la señal de salida para bajas, medias y altas frecuencias, al igual que la alta

diferencia entre los dos controladores propuestos.

0.5 1 1.5 2
−2

−1

0

1

2

3

Tiempo [segundos]

[m
A

]

RST Lazo cerrado (Error = 8.89 %)

 

 
Ref
Salida

0.5 1 1.5 2
−2

−1

0

1

2

3

Tiempo [segundos]

[m
A

]

LGR Lazo cerrado (Error = 6.22 %)

 

 
Ref
Salida

0.5 1 1.5 2
−3

−2

−1

0

1

2

3

4
RST Ley de control

Tiempo [segundos]

[V
ol

t]

0.5 1 1.5 2
−4

−2

0

2

4
LGR Ley de control

Tiempo [segundos]

[V
ol

t]

Figura 3.12: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de 10
Hz.
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Figura 3.13: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de 50
Hz.
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Figura 3.14: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST y LGR para frecuencia de
100 Hz.

Igualmente, se realizó 3 veces la obtención del porcentaje de error para las 3 amplitudes

escogidas, tal como se observa en las Tablas 3.7 y 3.8.
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El porcentaje de error crece a medida de que la amplitud de la onda de referencia decrece,

a causa del comportamiento de LMP8601 y el Arduino Due mencionado anteriormente.

En las �guras (3.15) y (3.16) se observa el dicho comportamiento, puesto que en los

dos controladores, el porcentaje de error es más alto para amplitudes de corriente más

pequeñas, además, también se visualiza que a mayor frecuencia mayor es el porcentaje de

error.

Figura 3.15: Grá�ca de porcentaje de error vs frecuencia con diferentes amplitudes para
el controlador RST con impedancia de Cole doble.
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Figura 3.16: Grá�ca de porcentaje de error vs frecuencia con diferentes amplitudes para
el controlador LGR con impedancia de Cole doble.

De igual manera, se realizó la variación de carga correspondiente a los valores de resisten-

cias y capacitancias para los dos controladores propuestos, como se observa en la Figuras

3.17 y 3.18:
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Figura 3.17: Respuesta de lazo cerrado del controlador RST para diferentes cargas resis-
tocapacitivas.
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Figura 3.18: Respuesta de lazo cerrado del controlador LGR para diferentes cargas resis-
tocapacitivas.

Se constató de nuevo que al variar la impedancia de la carga, no hay un efecto drástico

en la corriente que �uye a través de esta, debido a que se mantiene a niveles cercanos de

−2mA y 2mA.

3.3. Sección conclusiva

Luego de realizar la comparación de los dos controladores, tanto teóricamente como en

la práctica, el controlador por lugar geométrico de las raíces, como se previó en la sesión

conclusiva anterior, prometió y resultó más preciso en la parte experimental, se obtuvo
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tanto en el modelo de Cole con dispersión simple como en el de dispersión doble, un

porcentaje de error más bajo tanto para altas como bajas frecuencias, teniendo un estado

estacionario más corto a comparación con el controlador RST, además de la gran ventaja

de tener la misma función de transferencia en los dos modelos.
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Capítulo 4

Conclusiones y Trabajos Futuros

4.1. Conclusiones

A través de los modelos de impedancia de Cole con dispersión simple y con dispersión

doble, se realizó el diseño e implementación de dos controladores, el primero fue un

controlador de asignación de polos y el segundo un controlador por lugar geométrico

de las raíces.

El desempeño de la fuente se ve afectado por la amplitud y la frecuencia de la señal de

referencia, ya que los porcentajes de error aumentan cuando la frecuencia aumenta,

así mismo el porcentaje aumenta a medida de que la amplitud disminuye y se acerca

a cero. Esto se debe al muestreo y cuantización de los datos respetivamente.

El controlador más efectivo fue el controlador por lugar geométrico de las raíces,

puesto que mostró mejor desempeño que el controlador por asignación de polos

para ambos modelos de impedancia, ya que los porcentajes de error son más bajos

en la mayoría de frecuencias, además dicho controlador tiene la misma función de

transferencia para los dos modelos, lo cual facilita su implementación.

La resolución de los puertos ADC y DAC de la tarjeta Arduino Due fueron los

adecuados para el diseño de la fuente de corriente. Sin embargo, para obtener mayor

precisión en trabajos futuros es recomendable el cambio de dispositivo con una mayor

resolución.
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4.2. Trabajos Futuros

A partir de este trabajo de grado es posible plantear nuevos trabajos de investigación.

Implementar técnicas de control más avanzadas tal como el control predictivo, debido

a que este control parte del supuesto de una señal de referencia o setpoint conocida

de antemano, en pocas palabras conocer el setpoint futuro de la señal que está

ingresando al lazo de control, de igual manera se podría implementar técnicas en

espacio de estados.

Utilizar un Hardware más especializado para trabajar con frecuencias en el orden

de los KHz, para poder realizar Bioimpedacia en el rango intracelular.
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