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RESUMEN

En este trabajo se estudian los principales esquemas de control del motor de induccion (Ml)
basados en el modelo de pardmetros concentrados, o modelo fundamental. Todos los
controladores estudiados se desarrollan a nivel tedrico, acompafiandolos con simulaciones, y la
mayoria se desarrolla también a nivel practico, mostrando los resultados experimentales
obtenidos. Se comienza el estudio con el desarrollo tedrico del modelo fundamental del Ml,
remarcando sus limitaciones. Luego, se analiza el control clésico que mantiene constante el
cociente entre la tension aplicada y la frecuencia aplicada (V/f=cte) en aplicaciones de lazo abierto
y lazo cerrado, asi como también algunos métodos para mejorar su desempefio en el rango de
bajas velocidades. Se estudia un esquema V/f=cte sensorless. Finalizado el estudio de los
controles escalares, se desarrolla la teoria del control vectorial. Se estudia la teoria tras el control
orientado en campo (FOC). Se estudian varios estimadores de flujo, se realizan simulaciones y se
obtienen resultados experimentales. También se analiza el control vectorial indirecto (IFOC). Se
estudian estrategias de FOC sensorless, acompafiadas de simulaciones y resultados
experimentales. Finalmente, se muestran otras estrategias de control y estimacidn existentes, como
direct torque control (DTC), model reference adaptive system (MRAS) y estimacion de velocidad
por inyeccién de sefiales. Se presentan también las consideraciones practicas mas importantes para
la implementacion fisica de los controladores.

ABSTRACT

In this work the most important induction motor (IM) control schemes based on the fundamental
model are reviewed. All the controllers are developed at a theorical level, complementing them
with simulations, and most of them are also developed at a practical level, showing the obtained
experimental results. The study begins with the theorical development of the IM fundamental
model, showing its limitations. Then, the classical VV/f=cte control is analyzed in open and closed
loop applications, and some methods to improve its performance in the low speed range are also
studied. A sensorless V/f=cte scheme is analyzed. After finishing the study of scalar control
schemes, vector control theory is reviewed. The theory behind the field oriented control (FOC)
scheme is developed. Indirect field oriented control (IFOC) is also analyzed. Sensorless FOC
strategies are studied, complementing them with simulations and experimental results. Finally,
alternative control and estimation strategies are shown, like direct torque control (DTC), model
reference adaptive system (MRAS) and speed estimation through signal injection. Practical
considerations regarding controller implementation are also presented.
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Capitulo 1

INTRODUCCION

En la actualidad, la maquina o motor de inducciéon jaula de ardilla (MI) es muy uti-
lizada. Al ser de bajo costo y requerir muy poco mantenimiento, resulta muy atractivo
para aplicaciones industriales. Su principal desventaja es que es dificil lograr un control
dindmico con buen desempeno, ya que las ecuaciones diferenciales que lo modelan pre-
sentan no linealidades ([36], pag. 156). La teoria de control del MI es extensa y estd en
constante desarrollo. Existe un enorme nimero de esquemas de control disponibles. Este
trabajo no pretende abarcar todas las variaciones existentes, pero si profundizar en los
esquemas mas importantes, desarrollando su teoria muy detalladamente y acompanandola
tanto con simulaciones como con resultados experimentales. Durante el estudio de dichos

esquemas se realizaron desarrollos propios, que también son expuestos en la presente tesis

([25] v [8]).

Algunos de los esquemas presentados son clasicos y pueden encontrarse en muchos
libros de control. Otros, mas avanzados, se desarrollan en base a publicaciones académi-
cas. Una revisién de las principales estrategias de control puede encontrarse en [27], y
una revisién mds actualizada en [19]. A continuacién se presentan en lineas generales las

principales variantes de control existentes.



1.1. Estrategias clasicas

La estrategia de control mas comtinmente utilizada en sistemas que no requieren alto
desempeno dinamico es el control que mantiene constante el cociente entre el médulo de
la tensién y la frecuencia aplicadas (V/f = cte) ([27]). Esto asegura que el médulo del
flujo magnético se mantenga aproximadamente constante en un amplio rango de opera-
cion. Eligiendo dicha constante para obtener el flujo nominal, se asegura que la maquina
entregara su torque nominal en el rango de operacion a torque constante. Esta estrategia
estd basada en las ecuaciones de estado estacionario del modelo del MI, por lo que su
desempeno sera bueno en la medida en que la respuesta mecanica deseada sea mucho mas
lenta que la respuesta eléctrica del sistema. Otro inconveniente que presenta es que si
se exigen variaciones muy rapidas de velocidad se puede superar la potencia maxima y
danar el motor. Por este motivo, en los controles mas basicos, suele ser necesario limitar

la derivada de la referencia de velocidad ([27]).

En la préctica, el control V/f = cte de lazo abierto falla a bajas velocidades. Esto se
debe a que la resistencia estatorica R,, que es despreciada en el desarrollo de la teoria
de este control, no puede ser ignorada a bajas velocidades. En dicho rango de operacion,
la caida de tension en Ry deja de ser despreciable, por lo que la tensién aplicada a la
inductancia estatérica es significativamente menor a la aplicada en bornes de la méquina.
Esto produce una disminucién en el médulo del flujo y, por lo tanto, una disminucién en
el torque eléctrico generado. Cerrar el lazo de control utilizando un sensor de velocidad
atenua el efecto de R, pero no lo elimina por completo. Existen varios esquemas de
compensacién para mitigarlo. Uno de los primeros fue propuesto en [52] y consiste en
medir la corriente estatérica I, y sumar la caida de tension Ryl a la tensién aplicada
en bornes. En [41] se propone una compensacién similar de la caida en Ry basada en
el modelo de estado estacionario del MI. Ambos métodos requieren conocer el valor de
R,. En la préactica, estos métodos no dan muy buen resultado, ya que R, puede variar

hasta un 100 % durante la operacién de la méquina ([27]). También se puede compensar
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esta caida saturando la tensién aplicada en bornes del estator a un valor minimo en la
region de baja velocidad. Sin embargo, esta no es una compensaciéon muy adecuada ya
que no compensa la caida en R en todo el rango de torque de carga ([2]). En [25], trabajo
desarrollado por el autor durante el estudio de esta tesis, se propone estimar el flujo
rotérico en base al modelo de estado estacionario de la maquina. Utilizando un lazo de
control para mantener el flujo en su valor nominal se puede compensar la caida en R, a
baja velocidad. El estimador propuesto sélo requiere la medicién de la corriente estatorica,
la tension estatdrica y los pardmetros magnéticos del MI (los cuales varian poco durante
la operacién de la maquina).

Existen otras estrategias més elaboradas basadas en control V/f = cte que tienen
un mejor desempeno dinamico, ya que son estrategias de lazo cerrado. Una de ellas es el
control por deslizamiento ([6], pdg. 339). En los MI, a diferencia de lo que sucede en los
motores sincréonicos (MS), la velocidad mecanica es ligeramente inferior a la velocidad del
campo rotante. Esta diferencia se llama velocidad de deslizamiento, y es la velocidad a la
que rota el flujo respecto del rotor, induciendo en él las corrientes que permiten generar
torque. El control por deslizamiento es una estrategia feedforward que permite obviar el
limitador de derivada en la referencia de velocidad. En su lugar, se limita la velocidad de

deslizamiento (tipicamente a +1 Hz), lo que limita la corriente que circula por el motor.

1.2. Estrategias de alto desempeno

Para sistemas que requieran un alto desempeno dindmico se utiliza el control vectorial,
o field oriented control (FOC). Este control consiste en aplicar una serie de transforma-
ciones a las ecuaciones del MI para llevarlas a una forma similar a las del motor de
corriente continua (MCC), lo que hace posible controlarlo de forma mads sencilla ([42],
péag. 203). Aplicando la transformacién de Clark ([34]) se reduce el modelo a un sistema
de 5 ecuaciones, dos estatoricas, dos rotoricas y una mecanica. Las nuevas variables de es-

tas ecuaciones se encuentran en un sistema de ejes cartesianos llamados ejes a5 solidarios



al estator. Dichas ecuaciones pueden estar expresadas en funcién de las distintas variables
de la maquina. Las mas comtinmente utilizadas tienen como variables el vector espacial
de flujo rotdrico ¢, y el vector espacial de corriente estatérica i ([36]). Para obtener las
ecuaciones en la forma deseada, es necesario aplicar una nueva transformacién que lleve
las variables de los ejes a3 a unos nuevos ejes llamados dq. A diferencia de los ejes a3, los
ejes dq rotan solidarios al vector de flujo, con el eje d alineado con el ¢, rotante. Las ecua-
ciones obtenidas de esta transformaciéon permiten controlar el médulo de ¢, a través de iy,
la componente d de la corriente estatorica, y el torque eléctrico a través de la corriente i,
componente ¢ de la corriente estatorica, de forma similar a las corrientes de magnetizacion
y armadura en un MCC. Es importante destacar que para realizar esta transformacion es
necesario conocer la posicion del vector de flujo. Como no resulta practico medirla, se es-
tima a partir del modelo del MI. Ademés, las ecuaciones resultantes de la transformacién
contienen términos cruzados. Es decir, la ecuacion del eje d contiene términos del eje ¢ y
viceversa. La estrategia de control méas simple utiliza controladores proporcional-integral
(PI) e ignora estos términos, considerdndolos como perturbaciones. Sin embargo, dichos
términos son faciles de computar, por lo que es posible cancelarlos haciendo un control

feedforward, desacoplando de esta forma las ecuaciones ([6], pag. 373).

Otra alternativa, muy utilizada en la industria por su relativa sencillez, es el control
vectorial indirecto (IFOC) ([6], pag. 368). Se basa en aplicar las mismas transformaciones
que en el caso del FOC, pero se supone que el marco de coordenadas dg esta orientado
con el campo a priori, y se obtienen las condiciones para lograr que asi sea en base a esta
suposicion. Con las ecuaciones transformadas al plano dg, se supone el flujo alineado con
el eje d, es decir que ¢, = 0y d¢,/dt = 0. Esta restriccion permite despejar una expresion
para el flujo en funciéon de variables conocidas, evitando la necesidad de un estimador
complicado, y también permite despejar la velocidad de deslizamiento. Con la velocidad
de deslizamiento y la velocidad mecanica del motor se encuentra, de manera feedfoward,
la posicién del vector de flujo. La desventaja principal de este esquema de control es que

es muy sensible a las variaciones paramétricas ([17]).
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Una estrategia mas compleja es la linealizacién exacta ([14], [11] y [39]). Esta estrategia
convierte el modelo en un sistema lineal a través de una serie de transformaciones no
lineales. Esto permite controlarlo aplicando teoria de control lineal. Otra estrategia similar
en complejidad es la de Interconnection and Damping Assignment (IDA), que se basa en
las propiedades de pasividad del modelo del MI ([37]). En esta estrategia la accién de
control se ejerce modificando la energia del sistema. En [15] se demuestra que bajo ciertas
condiciones IDA y linealizacién exacta son iguales. En dicho trabajo la demostracion se

hace para MS, pero es facilmente aplicable al caso de los MI.

1.3. Estimadores

Para todos estos métodos de alto desempeno dinamico es necesario conocer la posicién
del vector de flujo, ya sea rotérico o estatorico. Como es una variable dificil de medir, se
utilizan estimadores (de lazo cerrado o de lazo abierto) basados en el modelo del MI
para hallar su valor ([27], [36], [42], [6]). El estimador més sencillo se obtiene integrando
la ecuacion eléctrica estatorica expresada en funcién de la corriente estatorica y el flujo
estatérico. Sin embargo, un integrador puro tiene problemas de offset, por lo que cualquier
error en la medicién de las corrientes produce una estimacién errénea. El integrador suele
reemplazarse por un integrador real (pasabajos con alta ganancia de continua y baja
frecuencia de corte). Esto limita la velocidad minima a la que puede operarse el MI, ya
que en frecuencias cercanas a la de corte del integrador real la estimacién de flujo es
errénea. En [48] se propone un método para compensar el offset del integrador puro. Se
reemplaza el integrador continuo por uno discreto y se supone que la entrada al integrador
es sinusoidal. Como la salida debe ser sinusoidal, se calcula el valor medio de la misma
detectando los cruces por cero y se realimenta dicho valor para eliminar el offset. Este
método falla a velocidades muy bajas (frecuencia eléctrica baja), ya que el tiempo entre
los cruces por cero de la senal de entrada se hace muy largo. En general, los estimadores

de lazo cerrado son mas robustos ante variaciones en las condiciones iniciales, y tienen un

11



tiempo de convergencia menor que los de lazo abierto ([56]).

En los controles sensorless es necesario estimar tanto la velocidad como el flujo. El
esquema model reference adaptive system (MRAS) se basa en comparar el flujo calculado
a través del modelo de tensién (ecuacion estatérica) y del modelo de corriente (ecuacién
rotérica) ([47] y [46]). El modelo de tensién no depende de la velocidad rotérica y se usa
como modelo de referencia. El modelo de corriente si depende de la velocidad rotérica
y se usa como modelo adaptable. Se estima el flujo con ambos modelos y en base al
error entre ellos se corrige la velocidad rotérica en el modelo de corriente. El resultado
es una estimacion del flujo y de la velocidad rotérica. Este esquema requiere el uso de
integradores puros, que suelen reemplazarse por filtros pasa bajos.

Otro tipo de observador adaptable es el filtro de Kalman (ver [60] y [3]). Este logra
una estimaciéon del flujo y de la velocidad precisos incluso ante desajuste de parametros.
Su principal desventaja es que es dificil de calibrar. En [23] se presenta un resumen de
algunos métodos que mejoran el rendimiento de los estimadores de velocidad.

También existen observadores basados en redes neuronales, como los propuestos en

[59] y [10], y basados en légica difusa, como el presentado en [38].

1.4. Estrategias sensorless

Actualmente, la tendencia en algunas aplicaciones industriales es reducir el nimero
de sensores utilizados en el control del MI, ya que los mismos aumentan el costo del
sistema y disminuyen su robustez. En particular, se busca eliminar el sensor de velocidad.
También es posible reducir el nimero de sensores de corriente midiendo sélo la corriente
del bus de continua, como se propone en [50]. Existen numerosas estrategias de control
sensorless basadas en el modelo de parametros concentrados del MI. En [58] se propone
un esquema de control V/f = cte sensorless que evita los problemas de deriva que causan
los integradores puros utilizando filtros pasa altos en el estimador de flujo. Los mismos

tienen una frecuencia de corte proporcional a la frecuencia del voltaje estatérico aplicado.
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En [25], trabajo desarrollado por el autor de esta tesis, se propone un control V/f = cte
sensorless. La estrategia propuesta compensa la caida en R, lo que mejora su desempeno
en la zona da bajas velocidades, utilizando un estimador de flujo que sélo requiere la
medicién de las corrientes y los pardmetros magnéticos del MI. En [5] se propone un
FOC utilizando un estimador de flujo y velocidad para aplicaciones que no requieran una
estimacién muy precisa de la velocidad. El estimador es de lazo cerrado y orden reducido.
No utiliza integradores puros, pero en su desarrollo se utiliza el modelo de corriente en
estado estacionario, lo que reduce su desempenio en los transitorios. En [26] se propone
una estrategia FOC con un estimador de flujo basado en MRAS, donde se reemplaza el
integrador puro por un pasa bajos, lo que limita su utilidad a bajas velocidades. En [8],
trabajo realizado por el autor de esta tesis, se utiliza FOC con un estimador de flujo
rotorico basado en estructura variable que no depende de la resistencia rotérica R, y que
estima ademés la constante de tiempo rotérica y la velocidad. En [4] se propone un FOC
sensorless para motores de induccién trifésicos en aplicaciones de bajo costo. El algoritmo
se basa en un observador de flujo rotérico de lazo cerrado y sus principales ventajas son
la simplicidad y la robustéz ante desajuste de pardmetros del motor. En [40] se hace un
IFOC donde la estimaciéon de velocidad se realiza mediante un observador adaptable de
orden reducido basado en la dindmica torque-corriente. En [18] se presenta un anélisis del
desempeno de un control sensorless con estimadores basados en MRAS ante la variacion
de parametros. Se compara el rango de operacién estable para un MRAS con algoritmo de
adaptacion clasico y uno con algoritmo de adaptacion basado en logica difusa. En general,
todas las estrategias fallan a velocidad cero, ya que este modelo del MI no es observable a
frecuencia cero ([9]). Ademads, muchas de las simplificaciones que se hacen en el desarrollo
del modelo de parametros concentrados no son aplicables a baja velocidad, por lo que
el mismo no es representativo del sistema en dicho rango de operacion. En la actualidad
se estudian modelos méas detallados del motor. En [44] se consideran los efectos de la
saturaciéon del hierro. En [7] se propone un método para modelar las inductancias del MI

considerando los efectos de la no uniformidad axial y radial que estas presentan (skew).
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En [53] se presenta un modelo disenado para estudiar la interaccién entre el inversor
y el MI. En [45] se estudian las pérdidas del ntcleo utilizando un modelo basado en
técnicas de elementos finitos ([49]). El modelado representa cada vez més detalladamente
la realidad fisica del motor. Esto puede ser un problema en aplicaciones comerciales,
ya que se busca producir controladores genéricos que sirvan para una gran variedad de
motores. Las técnicas de modelado avanzadas escapan el alcance de la presente tesis, la
cual estudia técnicas de control basadas en el modelo a parametros concentrados lineal,

en el sentido de la saturacion magnética, o modelo fundamental.

1.5. Estimacion de parametros

Los parametros que describen el modelo del MI varian durante la operacion del mismo.
Estos estéan sujetos a variaciones de temperatura, frecuencia y efectos de saturacion que los
desvian de sus valores nominales. Un desajuste en los parametros del modelo respecto a los
parametros reales puede producir un grave deterioro en el desempeno de un controlador.
Esto se debe a los errores que se producen en la estimacién de las variables de control.
Los pardametros que més varian son la resistencia estatoérica y la resistencia rotorica,
que pueden desviarse hasta un 100 % de sus valores nominales ([27]). Existen muchas
técnicas de estimacién. Algunas funcionan con el motor parado y otras requieren que
esté rotando. Las primeras se llaman técnicas de self commissioning. Se utilizan en drivers
comerciales, donde el relevamiento de parametros debe ser necesariamente realizado con
el motor parado, como por ejemplo, cuando este esta conectado a su carga. Por lo tanto,
la estimacion se realiza alimentando sélo una fase del MI. En principio, pueden aplicarse
dos tipos de excitacion, corriente continua (CC) o corriente alterna (CA). En las técnicas
que utilizan CC, R, se estima a través de la corriente de estado estacionario que se genera
en el estator. Los parametros restantes se estiman a partir del transitorio de corriente
que se produce luego de la aplicacién del voltage de CC ([24]). Las técnicas que requieren

que el motor esté rotando se llaman técnicas de estimacién online, y permiten corregir la
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variacién de los pardmetros durante la operacién de la méquina. En [61] se presenta un
algoritmo de estimacion de R4 basado en estructura variable que funciona en el rango de
bajas velocidades. En [31] se presenta un estimador online de Ry y R, basado en redes
neuronales. En [54] se presenta una revision de los métodos mas relevantes de estimacion

de parametros, tanto de self commuissioning como online.

1.6. Compensacion de las caidas de tension del inver-
sor real

El desempeno de los controladores a baja velocidad se ve seriamente afectado por las
caidas de tensién que presenta el inversor real. Para controlar el motor a baja velocidad,
la tension aplicada al mismo debe ser baja. Las caidas de tension en los diodos y las caidas
colector-emisor de los IGBTSs, asi como también la disminucién de la tensién media que
producen los tiempos muertos, distorsionan la tension que efectivamente llega al motor.

Para lograr un buen control es necesario modelar estas caracteristicas y compensarlas

(62] y [29]).

1.7. Estructura de la tesis

En el capitulo 2 se presenta el desarrollo tedrico del modelo del MI. En el capitulo
3 se estudian diferentes estrategias de control, en orden de complejidad creciente. Los
desarrollos tedricos van acompanados de resultados de simulacién asi como también, en
un gran numero de casos, resultados experimentales. Al final de este capitulo se presentan
otras técnicas de control y estimacion. En el capitulo 4 se presentan las conclusiones finales
del trabajo realizado. Finalmente, en el apéndice se presentan los datos del MI utilizado
para los ensayos experimentales y los datos del banco de pruebas con que se realizaron

los mismos.
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Capitulo 2

MODELADO DEL MOTOR DE
INDUCCION

2.1. Introduccion

En este capitulo se desarrolla un modelo matematico que describe el comportamiento
del MI. El mismo esta sujeto a restricciones que limitan su validez a un cierto rango de
condiciones de operacion. Para realizar un control en el rango de velocidades medianas
a altas este modelo tiene un buen desempeno. En la seccién 2.2 se desarrolla el modelo
dinamico del MI. En la seccién 2.3 se explica el concepto y las ventajas de la transfor-
macion de Clark, dandole una interpretacion geométrica. En la seccion 2.4 se obtiene el
modelo de estado estacionario del MI, y se explican los ensayos necesarios para obtener

sus parametros.

2.2. Modelo matematico del MI

2.2.1. Inductancias y flujos

Para el desarrollo del modelo se hardn las siguientes suposiciones ([36]): que el estator

de la maquina esta representado por un cilindro hueco de hierro y de seccion transversal
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circular; que dicho estator contiene un rotor cilindrico concéntrico al mismo, de manera
que existe un entrehierro angosto de longitud radial constante h entre ambas superficies
cilindricas; que en estas superficies hay bobinados trifasicos simétricos adosados y que los
mismos son de profundidad despreciable; que los bobinados estatéricos y rotoéricos estan
conectados en estrella, con sus neutros aislados entre si; que la permeabilidad del hierro
de la maquina es infinita; que la maquina tiene simetria axial. Los efectos de saturacion,
las pérdidas en el hierro y los efectos de las ranuras son ignorados.

El desarrollo se hard en base a una maquina de dos polos, pero los resultados obtenidos
pueden ser facilmente adaptados a una méquina de n, pares de polos.

Las variables que se utilizaran para el modelado se muestran en la figura 2.1. El angulo
a es la coordenada angular del estator medida respecto del eje central del bobinado a. Los
ejes centrales de los bobinados b y ¢ estan ubicados en @ = v y a = 27 respectivamente,
con v = 120°. Una definicién similar vale para el rotor, donde 3 es la coordenada angular
del rotor medida respecto del bobinado a del rotor. El dangulo £ mide la posicion angular
del rotor medida respecto del eje central del bobinado a del estator, y w(t) = d¢/dt es la

velocidad angular instantanea del rotor.

Figura 2.1: Seccion transversal del MI.
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El campo magnético en el entrehierro es radial, debido a que dicho entrehierro es
angosto, a que las superficies cilindricas son suaves, a la suposicion de permeabilidad
magnética del hierro infinita y a que el campo magnético sigue siempre el camino de
menor reluctancia. Como también se desprecia el efecto del final de los bobinados, el

analisis puede hacerse en dos dimensiones.

Las corrientes estatdricas ig,(t), is(t) € is.(t) pueden tener cualquier forma de onda,

siempre que cumplan con la restriccion
isa(t) +igp(t) + is.(t) =0, (2.1)
que vale en todo instante de tiempo debido a la conexién en estrella sin neutro.

En la Figura 2.2 se muestra la distribucién del bobinado a del estator y el sentido del
campo magnético H, para la corriente supuesta en ese instante. Como los devanados se
suponen distribuidos sinusoidalmente, la densidad incremental de vueltas en funcién de

la coordenada angular A estda dado por

donde Ny es el nimero total de vueltas en cada bobinado estatérico. Puede comprobarse

que efectivamente Ny es el nimero total de vueltas integrando (2.2) entre 0 y 7.

Aplicando la ley de Ampere al bobinado a sobre el camino cerrado Cs mostrado en la

Figura 2.1, y considerando la permeabilidad magnética del hierro, que se supuso infinita,

Ho(Lt)dl = i) / (),

—T

Cs

—Hy(a,t)h — Hy(a —m,t)h = —ig(t) {% cos()\)]

donde h es el ancho del entrehierro y H, el campo magnético producido por la bobina a.
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Figura 2.2: Bobinado distribuido, x corriente entrante a la hoja, e corriente saliente.

Por simetria H,(«,t) = H,(a — 7, t), entonces

2hHy (o, t) = g (t)Nscos(a),

y definiendo la fuerza magneto motriz (FMM) generada por el bobinado a como

Osalcr,t) = igq(t)Ng cos(av), (2.3)
se obtiene,
sl t)
Ha(Oé,t) = T (24)

De manera similar pueden obtenerse las contribuciones de los bobinados b y ¢ a la
FMM estatorica, considerando sus desplazamientos espaciales de v y 27 respectivamente.

La FMM estatoérica resultante se obtiene sumando estas contribuciones,

Os(ar, t) = Nglisa(t) cos(a) +igp(t) cos(a — ) + ise(t) cos(a — 27)]. (2.5)

Cuando los bobinados se alimentan con corrientes alternantes, cada término de (2.5)
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produce una onda oscilante fija en el espacio, y su superposicién produce una onda 0,(c, t)

que viaja a través del estator en funcién del tiempo. Utilizando notaciéon compleja,
1 jo —ja
cos(ar) = 5(6 +e %), (2.6)
y aplicando esta ecuacién a (2.5), se encuentra que

1 . 1 . .
95(Q7 t) = Ns [isa(t)i(eja + 6_]a) + isb(t)§(6](a_7) + 6_7(0‘_7))

1 . )
t+dea(t)5 (77 4 e,

Ng ... . , . o . . ~ . ~ ,
= 7[(zsa(t) g (1)eT i (1)e??)e ™I + (igq(t) + igp(t)e? + iz (t)e?®) e,
1 ) )
= SN0 i 1)), (2.7
donde
(1) = dgq(t) + iy ()€Y + iy (t)e’®? (2.8)

es un vector de corriente definido en el plano complejo estatérico y dependiente del tiempo,

y Sk

e i%*(t) es su conjugado. El plano complejo estatérico tiene su eje real en la direccion del eje
central del bobinado a, y su eje imaginario en o = 90° (ver Figura 2.1). Cuando se refieran
variables a este plano complejo se dira que las mismas estan referidas a coordenadas

estatoricas. Para notar que un vector esta referido a coordenadas estatoricas se utilizara el

superindice s.

En la Figura 2.3 se muestra la construccion geométrica de i%(t) para igz, > 0, iy < 0 €

tse < 0. Su médulo y su angulo varian de acuerdo con

i5(t) = |li2(t)]] e, (2.9)

S

donde ((t) es la posicién angular del vector de corriente 5.
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Figura 2.3: Vector de corriente estatoérica.

De (2.7) y (2.9) se obtiene

0s(a, t) = N [|i3()]] cos(C(t) — ), (2.10)

que muestra que el médulo y el angulo de la FMM producida por el estator estan deter-
minados por el vector de corriente (2.9). Si las corrientes estatéricas son sinusoidales y

forman un sistema trifdsico simétrico, entonces

isa(t) = [Icos(wt),
i(t) = Icos(wt—y),

ise(t) = Icos(wt—2v),

donde [ es la amplitud de la corriente y w la frecuencia angular. Reemplazando estas

corrientes en (2.8) y utilizando notacién compleja,

jwt —jwt j (wt— —j(wt— j(wt—2 —j(wt—2
. Iej +e i +[€]( 7) 4 el V)eﬂ—l—fe]( 7) el v)eﬂ”,
2 2 2
1 A , . . R
= 51’[3&%—(1 + eI 4 eI eIV = §]fﬂWt. (2.11)
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Luego, reemplazando en (2.10) se obtiene
3
Os(a, t) = §Ns[ cos(wt — ), (2.12)

lo que indica que la onda de FMM gira en el entrehierro a velocidad y médulo constantes

ante la aplicacién de corrientes sinusoidales que formen un sistema trifasico simétrico.

El razonamiento utilizado para obtener la FMM estatérica (2.5) también es vélido

para la FMM producida por los bobinados rotoricos,

0,(8,t) = Nylira(t) cos(B) + imp(t) cos(B — ) + ire(t) cos(f — 27)], (2.13)

donde N, es el numero de vueltas del bobinado rotérico. De manera andloga a las coorde-
nadas estatdricas, se define un plano complejo cuyo eje real es solidario al eje central del
bobinado a del rotor, y cuyo eje imaginario se encuentra en 3 = 90° (ver Figura 2.1). Este
plano complejo rota solidario al rotor. Cuando se refieran variables a este plano complejo
se dird que las mismas estan referidas a coordenadas rotéricas. Para notar que un vector

esta referido a coordenadas rotoricas se utilizara el superindice r.
Definiendo el vector de corriente rotérica como
ir(t) = ira(t) + ()’ + ipe(t)e, (2.14)
la FMM producida por el rotor resulta
0,(5.1) = S N.lig(t)e 4 (1), (2.15)

con i*(t) el conjugado de 7].(t). Para encontrar el efecto de la FMM total sobre el estator,
se debe referir (2.15) a coordenadas estatéricas. Como el eje real de las coordenadas

rotoricas se encuentra en el angulo £ respecto al eje real de las coordenadas estatoricas,

23



. puede rererirse a coordenadas estatoricas reemplazando = O —gq,
2.15) puede referi denad i lazando (3
1 4 4
0.(, & 1) = §NT[¢:(7§)@*J<0‘*€> + i (t)e @9, (2.16)

La FMM total en el estator, se obtiene sumando las contribuciones de los bobinados

estatoricos y rotoricos. Esto es,
O(a,&,t) = 0s(a,t) + Kb, (o, &, 1), (2.17)

donde k es un factor de acoplamiento introducido para tener en cuenta los efectos de las
dispersiones de campo magnético, ya que con las simplificaciones realizadas no es posible

hacer un andlisis detallado de las mismas.

Utilizando (2.4), el campo magnético generado por la FMM total en el estator resulta,

Hal,6,1) = %[Qs(a,t) + (0, €, 1), (2.18)

La densidad de flujo estatorica es el campo magnético estatorico por la permeabilidad
magnética del material que atraviesa. Como la permeabilidad del hierro se supone infinita,

la densidad de flujo es

B0, €,1) = poHL(0,) = o6l 1) 46,0 &,1), (2.19)

donde pp es la permeabilidad magnética del aire en el entrehierro.

A partir de la densidad de flujo estatorica se encontrara el flujo estatérico concatenado,
¢sqa- En la Figura 2.4 se muestran las areas atravesadas por las lineas de campo generadas
por espiras de ancho diferencial. Dichas areas estan marcadas con linea gruesa. En la
figura se muestra una espira diferencial cuyo eje central estd en A = 0 y otra cuyo eje

central estd en A = /4.

Para hallar el flujo concatenado por todo el devanado a, se deben sumar los flujos
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Figura 2.4: Area atravesada por las lineas de campo.

concatenados por cada espira diferencial. Para una espira diferencial cuyo eje central
estd en A, su densidad de vueltas se obtiene evaluando la ecuacién (2.2) en A + 7/2. El

flujo concatenado por esta espira serd, a partir de la Figura 2.4

d(\)dA = n(\ + g)

—7/2

Am/2
/ IrBs(a, &, t)da| dA, (2.20)
A

donde [ es la longitud axial del motor y r el radio del estator. Para hallar el flujo total
concatenado por el devanado a, se suman las contribuciones de cada espira integrando

(2.20) entre —7/2 y /2,
/2

Dsa(t) = P(A)dA, (2.21)

—7/2

donde ¢y, es el flujo total concatenado por el devanado a. Evaluando (2.21),

1 /2 Am/2
¢sa(t) = =Nj cos()\)/ IrBs(a, &, t)dad,
2 —m/2 A—7/2

N2ir /2 ‘ A+7/2 ‘ A
bult) = Tituo [ e [ e 4 iy (@i dady
16h —7/2 A—m/2

N,N,Ir "2 ,
s-'r JA —JA
+ K 6h uo/_ﬁﬂ[e +e 77

Am/2 ‘ A
/ [ (£)e @78 47 (1) 9] dad . (2.22)
A

r
—7/2
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Definiendo,

1 N2lr

R , 2.23
3 Sh T o ( )
1 N N lr

§M = Ko, (2.24)

donde Ly es la inductancia estatorica y M es la inductancia mutua, y evaluando las
integrales de (2.22), se llega a

bunlt) = %Ls[z’j(t) ()] + %M[i:(t)eﬂf T (#)e ). (2.25)

El flujo concatenado total en el bobinado b, ¢4 y en el bobinado ¢, ¢, se calculan de
manera similar, teniendo en cuenta los desplazamientos espaciales de £v. Resolviendo las

integrales resulta que

1 - . 1 . )

Galt) = SL[E0T + i ("] + MO+ (e ), (2.26)
1 - . 1 . .

Buelt) = 3Ll 4+ i)+ S M (O 4 (e 7). (2.27)

De manera similar a como se definié con las corrientes, puede definirse el vector espacial

de flujo en coordenadas estatéricas como

$3(t) = dsalt) + Psp(t)e’” + doe(t) e’ (2.28)

que, reemplazando con (2.25)-(2.27) resulta

¢5(t) = Lyis(t) + Mi"(t)e’. (2.29)

El vector espacial de corriente i/ (que se encuentra en coordenadas rotdricas) en el segundo
término de esta ecuaciéon es proyectado sobre el marco de coordenadas estatoricas por la

rotacién e’¢. Se define entonces el vector de corriente rotérica en coordenadas estatéricas
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CcOo1mo

iS(t) = itelC. (2.30)

Luego, la ecuacién (2.29) resulta

G(t) = Lyis(t) + Mis(t). (2.31)

El flujo concatenado rotorico se calcula de forma similar, refiriendo la FMM producida
por el estator a coordenadas rotéricas. Esto se hace evaluando (2.7) en o = 8+ &, de lo

que resulta

1 , ,
0:(8,€,1) = SN [i5(£)e 7S 457 ()], (2.32)

que, junto con la FMM rotérica de (2.15), genera la densidad de flujo sobre la superficie

rotdrica

B.(B,6.1) =

%:U’O [97“(67 t) + Ii@s(ﬁ, 57 t)]7 (233)

donde nuevamente aparece el factor de acoplamiento x que modela la dispersién de campo

magnético. Hallando el flujo concatenado e integrando se obtiene

bralt) = %LT[i:(t)Jri:*(t)]+%M[is(t)ej5+ij*ej5], (2.34)
blt) = ST 4 (0] + S M (eI 1l C], (235)
brlt) = LT 4 (0] 4 LMD 4 €] (230
donde
%Lr = N;irﬂuo, (2.37)

es la inductancia rotorica.

Definiendo el vector espacial de flujo rotérico en coordenadas rotoricas como,

O (1) = Pra(t) + Grp(t)e? + dre(t)e?®, (2.38)
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y combinando esta ecuacién con (2.34)-(2.36),
Pr(t) = Lyat(t) + Mis(t)e 5. (2.39)

El vector espacial de corriente i¢ (que se encuentra en coordenadas estatéricas) en el
segundo término de esta ecuacion es proyectado sobre el marco de coordenadas rotoricas
por la rotacién e ¢, Se define entonces el vector de corriente estatérica en coordenadas

rotéricas como

i =qfe . (2.40)

Luego, (2.39) puede escribirse como
on(t) = Lyir(t) + Mil(t). (2.41)
Una vez hallados los flujos concatenados estatoricos y rotoricos, se utilizaran para

derivar las ecuaciones eléctricas de los circuitos rotéricos y estatéricos, que se muestran

en la Figura 2.5.

d¢sa dgb}" a

R dt dt R
A d¢sb d b A
isb Rs /dl‘\k Rr l
SN ] I I — I ———<—2b——
A A
Vm d¢sc dgbrc vra
. dt dt .
Vo L. Rs N AT A Rr L. v,
s — W] L —Wh—e—— r
vSCT Tvrc

Figura 2.5: Circuitos eléctricos.
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2.2.2. Circuito eléctrico

Para el circuito estatdrico las ecuaciones eléctricas son

d¢sa

Rs ‘sa = sas 2.42

T v (2.42)
. dos

Rszsb + ;btb = Ugp, (243)
o dose

Rgige scs 2.44
lse + I v ( )

donde R, es la resistencia estatorica y v, Vg V Use son las tensiones aplicadas entre los
terminales del estator y su neutro. Definiendo el vector complejo de tensiones estatoricas

CcOo1mo

V() = Vea(t) + v ()€ + vee(t) e (2.45)
y utilizando en esta ecuacién (2.31), (2.41) y (2.42)-(2.44) se llega a

di’ di;
L,—2 4+ M—L =97, 2.4
Rgif + o + 7 vs (2.46)

Aplicando el mismo procedimiento se llega a que en el circuito rotérico

di;, di’,
L,—+M-—=1". 2.4
R.i; + o + o = Ur (2.47)

Es conveniente referir esta ecuacion a coordenadas estatéricas, pues en los MI jaula de
ardilla las senales de excitacién se aplican al estator. El cambio de coordenadas se hace

aplicando (2.30) y (2.40) a (2.47). Derivando (2.30), se tiene que

iz d(ine’®)  diy
dat  dt  dt

—r o€ + ]Wr ejf

donde w, = d{/dt, y despejando se halla que

dil . di?
Zred€ — 20 G g8, 2.48
dt € dt jw’f’z?‘ ( )
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Derivando (2.40),
dil,  d(ise™®)  dif

5 = ST jwrize_]s,

dt — dt dt
lo que implica que
dis e _ iy S s (2.49)
T '

Luego, multiplicando (2.47) por €/¢ y utilizando (2.48)-(2.49) se obtiene

dis  di
R+ L, dZ +Md—lt jwp(Lyis + M%) = v?, (2.50)

que es la ecuacion rotérica referida a coordenadas estatoricas.

2.2.3. Torque electromecanico

Hallado el modelo eléctrico, se derivara a continuacién una ecuacién para el torque

electromecanico generado. Para esto se aplicara la ecuacién de la fuerza de Lorentz:
FLorentz =il X B; (251)

donde Fjyent. €s la fuerza que genera la densidad de flujo B sobre el conductor de largo
17|, con [ un vector en la direccién espacial del conductor, por el cual circula una corriente
1. El simbolo x representa producto vectorial. El torque es producido por la densidad de
flujo producida por las corrientes estatéricas, B,,, cuando interactua con las corrientes

rotéricas. Esta densidad de flujo se calcula a partir de (2.32) como

Br(B,6.0) = 5260,(5.6.0) = e 09 4Ol (25

Como los bobinados rotéricos también se suponen distribuidos sinusoidalmente en el es-

pacio, la densidad de conductores en funcion de ( estd dada por

n,(8) = = sen(f) — (2.53)



para el bobinado a, n,.(3—y) para el b, y n,.(3—2v) para el c. Para un (§ dado, B,s(3,£,t)
generara una fuerza, dada por (2.51), sobre los conductores que se encuentren en el rotor
a ese angulo. Superponiendo los efectos de los tres bobinados rotoricos, la corriente neta

que circulard para ese ( arbitrario sera

N(B)dp = %[im sen(f) + ippsen(f — ) + iyesen(f — 27)]dg
= j%[i:e_jﬁ — " eldp. (2.54)

De (2.51), el diferencial de torque generado sobre esta corriente neta sera

dTe = TlBTS(ﬁa §7t)N(6)dﬁv (255)

pues, como se ve en la Figura 2.2, la corriente y la densidad de flujo son ortogonales en el
espacio. El torque total se obtiene sumando las contribuciones de todos los diferenciales

dT. integrando entre 0 y 2,

2
G L B )
16h 0
M . oM . 4
T = SliTine® —iire ™ = -l (5e)7) = il(@e)],
9 . 2
T. = §M[mag[ij(i:e]£)*]:gMiixii. (2.56)

La ecuacién mecanica, por Newton, quedara entonces

dw,

JEr T T~ Bu,,
dt L
dw, 2. s
i gMzT x i: —T; — Bwy, (2.57)

donde J es el momento de inercia del motor, B es el coeficiente de friccién, w, = d§/dt es

la velocidad mecanica del rotor y 7; el torque de carga.
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2.2.4. Modelo completo

A continuacién se repiten las ecuaciones (2.46), (2.50) y (2.57) que modelan el motor

de induccién:

di} dz;
> = R; Li— + M—, 2.58
o ot Loty H M (2:38)
dz; dig 4 ‘
v = R+ L,— o + ME Jwr(Lyiy + Mi?), (2.59)
dw, 2 . .
= —-Mi’ x -1, — Bw,. 2.
o g Mg x iy = Ti Wy (2.60)

Para el control, usualmente se las escribe en funcién de ¥ y ¢f. Transformando (2.41) a

coordenadas estatéricas aplicando la rotacién e’¢, se obtiene

¢ = L) + M7, (2.61)
de donde
1 M
)5 = — % — —1°, 2.62
ZT’ Lr(b’f' LTZS ( 6 )

Reemplazando esta ecuacién en (2.58), (2.59) y (2.60), se obtiene:

diz M dg;
5= L 2.
V7 RS + ad + — Lt (2.63)
de* M 1
o= i (e — ) 2.64
dt Zs_'_(jwr Tr) T ( 6 )
dw, 2M s

s

donde se ha supuesto un MI jaula de ardilla (v = 0), 7. = L,/R, es la constante de
tiempo rotérica y o = 1 — M?/(L,L,). Para un motor con n, pares de polos el modelo se

obtiene reemplazando w, por n,w, y multiplicando el torque eléctrico por n,,.
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2.3. Transformacion af

En la seccion anterior se desarrollaron las ecuaciones que describen el modelo del MI
en variables complejas. Se utilizé esta metodologia porque permite una escritura mas
compacta, pero el modelo también puede obtenerse trabajando en variables reales ([42]).
En [34] se define una transformacién conocida como transformacién de Clark, que lleva
las ecuaciones a un nuevo sistema de coordenadas en el cual las inductancias no varian.

La transformacion se muestra a continuacion

1 -05 —=0,5
Tabc/aﬁ =cC 0 \/5/2 —\/5/2 ) (266)

0,5 0,5 0,5

donde ¢ es una constante arbitraria que se explicara en breve. Los vectores que conforman
esta matriz son ortogonales. Esto quiere decir que si se aplica la misma a un vector en
coordenadas abe, lo rotara a un nuevo sistema de coordenadas, definido como a/30. Aplicar

esta transformacién a la corriente de un MI jaula de ardilla produce el siguiente resultado

o 1 —05 —05 iq o
ig | =c| 0 V32 =32 | | | =] is | (2.67)
io 05 05 05 i 0

donde la componente iy = 0 por la restriccion i, + %, + i. = 0 propia de la conexion
en estrella del motor sin neutro. Una interpretacion geométrica es que esta restriccion
determina un plano, con normal [1 1 1]’, en el sistema cartesiano de coordenadas [i, ip i)'
Las corrientes pueden tomar solo valores que estén contenidos en este plano. El nuevo
sistema de coordenadas, al que se llevan los vectores al aplicar (2.66), tiene su ejes i, € ig

en este plano, y su eje iy perpendicular al mismo como puede verse en la Figura 2.6.

El haber eliminado la componente i, permite escribir (2.67) utilizando notacién com-
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Figura 2.6: Relacién entre abe y a30.

pleja como

bap = C(lq + ipe’” + i.e7?7), v = 3T (2.68)

Esta ecuacién es igual a (2.8) con ¢ = 1, que fue elegida de forma arbitraria. Si la constante
¢ se toma como ¢ = 2/3, la inversa de la transformacién se obtiene directamente aplicando

una simple proyeccién, como se muestra a continuacion

ia = Re[iag],
i, = Relinge’™], (2.69)
ic = Relinge’].

Las dos transformaciones anteriores, la utilizada en (2.8) con la constante ¢ = 1 y la
utilizada en (2.66) con la constante ¢ = 2/3, no mantienen la potencia. Es decir, usando
estas transformaciones v,i, + Uplp + Vele # Vala + Vgig. Para mantener la potencia, se
utiliza la constante ¢ = \/2/_3 Independientemente de qué constante se utilice en la
transformacion, todas las ecuaciones desarrolladas en la seccion anterior son validas. La
unica que cambia es la ecuacién del torque pues, obviamente, depende de la potencia. En

la tabla 2.3 se resumen las distintas transformaciones usuales y como cambia la ecuacion
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Tabla 2.1: Transformaciones abc — af5.

Constante c Torque Observacion
2 M s 7S
1 3L, Tp®p X 15
2/3 %%n,@i x 13 | La inversa se obtiene por proyeccién directa
T
2/3 Lan<bﬁ X 13 Mantiene la potencia
T

de torque con cada una de ellas.

2.4. Modelo de estado estacionario y relevamiento de

parametros

En esta seccién se obtiene el modelo de estado estacionario del MI, asi como también la

metodologia para obtener los parametros del mismo a partir de mediciones experimentales.

2.4.1. Modelo de estado estacionario

Las ecuaciones eléctricas que modelan el MI son, de acuerdo a (2.42), (2.59), (2.31) y

(2.61), las siguientes

o do;
S = R4 s 2.70
0 o= R+ (2.70)
d S
0 = R+ dtr—jnpquzﬁi, (2.71)
¢ = L+ Mi’, (2.72)
¢ = Lyit+ Mi’. (2.73)

Suponiendo, sin perdida de generalidad, que Ny = N,, se pueden introducir las induc-
tancias de dispersion utilizadas usualmente en los modelos de estado estacionario del MI.
Para esto se redefinen Ly, = Lis+ M y L, = Lj, + M, con Ly = oM y Lj,. = o.M las

inductancias de dispersién estatéricas y rotdricas respectivamente, y o, y o, los factores
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de dispersién rotéricos y estatoricos respectivamente. De (2.11), en estado estacionario,

3 — .
iio= 5 2 g5el, (2.74)
-5 3 75 pJwt
=5 2 el (2.75)
s 3 5 Jwt
v = g 2 vselt, (2.76)

donde 4%, ¢ y v? son los fasores rms de corriente y tension, y w es la frecuencia eléctrica.

Reemplazando (2.72) en (2.70), (2.73) en (2.71) y utilizando las redefiniciones de Ly y L.,

se obtiene
(Rs + jwlis)is + jwM(is +i3) = v, (2.77)
Rr . - . - -
(§ + jwLy)is 4+ jwM(is +145) = 0, (2.78)
donde,
g = L tr (2.79)
w

que se conoce con el nombre de deslizamiento. Estas ecuaciones representan el modelo de

estado estacionario del MI, y su representacion circuital puede verse en la Figura 2.7.

Rs jWLZS jWLlr
\N\N\/\ ] L
| I |
e “——
13 15
- - S T R
S s r
Us Us1 JwM o

Figura 2.7: Circuito eléctrico equivalente en estado estacionario

El modelo de estado estacionario en coordenadas af es excitado por los fasores de
tension y corriente. En los ensayos de relevamiento de pardmetros, estos fasores se miden

en bornes de la maquina. Utilizando estas mediciones y el modelo de estado estacionario,

36



pueden obtenerse los parametros del modelo.

2.4.2. Relevamiento de parametros

El relevamiento de los parametros de un MI se hace béasicamente a través de dos
ensayos, uno con el motor en vacio y el otro con el rotor trabado. Las normas estandar
de la TEEE para la realizaciéon de estos ensayos pueden encontrarse en [1]. La resistencia
estatorica R, se mide con un multimetro con el motor desenergizado y su valor se corrige
utilizando la temperatura de operaciéon normal del MI. En la Figura 2.8 se muestra el
circuito de estado estacionario cuando el motor estd en vacio, donde R, representa las

pérdidas en el nicleo. Como el motor esta en vacio, el deslizamiento S es muy chico, por lo

—_———— e — ———

R, Jwlis jwly, R,
— WL MWW
—

Figura 2.8: Ensayo en vacio.

que %RT es muy grande, lo que permite despreciar el lado rotérico del circuito para esta
prueba. Ademas, la reactancia de M sera muy pequena en comparacion con la resistencia
de pérdidas en el nucleo, por lo que R, puede despreciarse sin introducir demasiado error.
El circuito equivalente es el de la Figura 2.8, despreciando lo que se encuentra dentro del
rectangulo punteado. La inductancia equivalente puede hallarse como

v, — (isaRS)Q

2Tl W

Leg=Lig+ M = (2.80)

En el ensayo de rotor trabado w, = 0, por lo tanto s = 1. La impedancia equivalente en
el rotor es relativamente pequena, por lo que M y R, se desprecian. El circuito equivalente

utilizado para esta prueba se muestra en la Figura 2.9.
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Figura 2.9: Ensayo de rotor trabado.

Del mismo se llega a que

cos(¢p) = . (2.81)
R, = % cos(¢) — Ry, (2.82)
1 vgs
Lls = Ll'r = mg Sen((b), (283)
M = Le— L, (2.84)

donde P es la potencia medida. La distribucion de las inductancias de pérdida puede variar
dependiendo de la clase del motor ([33] y [20]). Para el motor utilizado la distribucién
es como se muestra en (2.83) (clase A). Con estos dos ensayos y la medicion de R se
obtienen todos los parametros eléctricos relevantes para el control. Los valores obtenidos
para el motor utilizado en los resultados experimentales se muestran en la seccion A-4 del

apéndice.
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Capitulo 3

CONTROL DEL MOTOR DE
INDUCCION

3.1. Introduccion

En este capitulo se presentan los algoritmos de control que se han desarrollado en esta
tesis para el control del MI. Se presentan esquemas clasicos, comenzando por sencillos
controles de lazo abierto que utilizan el modelo de estado estacionario, hasta controles
mas avanzados, que requieren estimacion de flujo magnético y velocidad. En la seccién 3.2
se explican los fundamentos tedricos del control V/ f = cte, asi como también los esquemas
de control a lazo abierto, a lazo cerrado, con compensacion de Ry y un esquema sensorless.
Los desarrollos tedricos se complementan con simulaciones y resultados experimentales.
En la seccion 3.3 se desarrollan los fundamentos tedricos del control vectorial. Se analiza el
control orientado en campo (FOC), el control vectorial indirecto (IFOC) y dos esquemas
de control sensorless basados en FOC. En la seccién 3.4 se presentan otras lineas de

control y estimacion. Por ultimo, en la secciéon 3.5 se comentan los resultados obtenidos.
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3.2. Control V /f=cte

3.2.1. Fundamentos teoricos

A continuacién se desarrollaran las ecuaciones de estado estacionario para dar funda-

mento tedrico al control v/f = cte.

En la Figura 3.1 puede verse un modelo de estado estacionario aproximado, donde se
ha desplazado la inductancia mutua hacia la entrada para simplificar las expresiones que

se obtendrén. Esta aproximacién es vélida siempre que ||Rs + jwLis|| << wM ([6]). De

Rs jWLlS jWLlr Rr
N\AN — I— WA
_4>
iy
v D joM =l=R,

Figura 3.1: Modelo de estado estacionario aproximado.

la figura se obtiene que

i3] = oz | (3.1)
\/(RS + RT/S)2 —I— (UQ(LZS —|— Llr)Q

donde w es la frecuencia angular eléctrica de excitacién, S es el deslizamiento e ¢ y v]
son de estado estacionario, donde se ha aplicado la transformacién (2.66) con constante

v/2/3, que mantiene la potencia, para obtener

i = V3,

v = V3ot

El torque electromecanico puede escribirse como el cociente entre la potencia de salida y
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la velocidad mecanica

donde

W — Ny,
S=—0

es el deslizamiento. Utilizando (3.1) se obtiene

npRr ||fl)§||2 (3 3)
Sw (Rs+ R,/S)? +w?(Lis + Ly )? '

T, =

La Figura 3.2a muestra el torque eléctrico generado en funcion del deslizamiento a ten-

sion y frecuencia constantes. En el rango de media a alta velocidad puede hacerse una

A A
a) b)
—~ Temaw —~ Temax v .
) ) .snmmnu,l‘ — 5
b &L Wnominal - th
o] o]
=} =}
on on
3 3
= =
» »
> o »>
1 Deslizamiento (S) 0 0 — 1
nominal

Figura 3.2: a) Torque electromagnético de estado estacionario b) Torque electromagnético
a V/f=cte.

aproximacién adicional omitiendo los efectos de Ry en (3.3), de manera que

g Wel
(3.4)

T. ~n,R, ;
P w2 R2 4+ W2 (Lis + Ly )?

donde wg = w — nyw,. Como indica esta expresion, si el cociente ||v?|| /w es constante,

entonces el torque generado sélo depende del deslizamiento. Es decir, a torque de carga
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constante, mantener la relacién V/f = cte permite variar la velocidad mecénica sin variar
la forma de la curva de torque. Este es el fundamento principal de esta estrategia de
control. En la Figura 3.2b se grafica (3.3), que al considerar el efecto de R; veria levemente
la forma de la curva de torque a medida que la frecuencia disminuye. Planteando la

ecuacion (2.46) del circuito estatérico en funcién de 2 y de ¢f y en estado estacionario,

Ry + jugt = vt (3.5)

y despreciando R, que es una aproximacién valida para el rango de medias a altas velo-

cidades, se tiene que

o .

[lv

» ®»

163l =

(3.6)

Esto quiere decir que mantener constante la relacién V/f implica mantener el flujo es-
tatérico constante, en el rango de velocidad donde R, es despreciable. Ademads, como
el cociente entre la tension y la frecuencia es igual al médulo del flujo estatérico, dicho

cociente se elige igual al flujo estatérico nominal.

3.2.2. Control de lazo abierto

En la Figura 3.3 se reproduce el diagrama en bloques del controlador V/f = cte de
lazo abierto, que se explicara a continuacion. De acuerdo a lo establecido en la seccion
3.2.1, el control V/f = cte implica aplicar al MI tres tensiones sinusoidales desfasadas
120°, y variar su amplitud y frecuencia en funcién de la velocidad deseada, respetando la

restriccion (3.6). Estas tensiones se definen como,

Vs = V2 cos(wt),
v = V2upcos(wt —7), (3.7)
Ve = V2upcos(wt — 27),
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Figura 3.3: Control V/f=cte de lazo abierto.

donde vy es la tension rms de fase. El maximo valor de vy que se puede aplicar, sin
entrar en la zona de debilitamiento de campo, es V,,, la tension nominal rms de fase.

Transformando estas ecuaciones a coordenadas a3, se obtiene
- .
vl = \/gvfe]“’ = Uso + JUss, (3.8)

donde se ha utilizando la transformacién con constante y/2/3 definida en la tabla (2.1).
Esta ecuacion indica que, en estado estacionario, el modulo de la tensién estatorica es
V/3 veces la amplitud rms de la tensién de fase. Durante el funcionamiento normal de un
MI el deslizamiento es pequenio (wg = w — nyw, =~ 0), por lo que la velocidad angular

mecanica puede aproximarse como

w
r =, 39
_— 39)

o0, definiendo esta ecuacion en funcién de las frecuencias,
fr2—. (3.10)

Como la velocidad mecanica se relaciona con la frecuencia eléctrica a través del nimero de
pares de polos n,,, cuando la frecuencia eléctrica sea dividida por n, se dird que esta referida
a la velocidad mecanica. De esta forma, se define la frecuencia eléctrica referida a la
velocidad mecanica como

fmec - ni

P

(3.11)
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En la Figura 3.3, el bloque F,.; representa la referencia de velocidad deseada, expresada
en Hz. El bloque de ganancia que determina la amplitud de la tensién aplicada se obtiene

de (3.8), de la aproximacién (3.10) y de la definicién (3.11), y resulta

V3V,

fnmec

||U§|| Fref; (312)

donde frmee = fun/np, con f, la frecuencia eléctrica nominal del motor. El segundo bloque

de ganancia produce la frecuencia angular w a partir de (3.10) y (3.11) como
w =21y Fes. (3.13)

A través del bloque F,.; y los dos bloques de ganancia, se generan la amplitud y la
frecuencia eléctrica de la tension definida en (3.8), que serd luego aplicada al MI. El bloque
salida integra w para obtener el dngulo 6 y descompone (3.8) en sus componentes real
Vs € imaginaria v,g. Luego, aplica la transformacion inversa Ti,g/qt., oObteniendo las tres
referencias de tensién en coordenadas abc que ingresan al inversor. Finalmente, el inversor
alimenta el MI controlado por dichas referencias. Las técnicas de modulacién utilizadas
para sintetizar esta tension, asi como también el modelado del inversor se explican en la

seccion A-1 del apéndice.

Simulaciones y resultados experimentales

Los parametros del motor se presentan en la seccion A-4 del apéndice. Para las simula-
ciones, realizadas en MATLAB, el controlador se implementé en un digital signal processor
(DSP) virtual, que emula al utilizado en las pruebas de laboratorio. Los detalles para la
implementacién de los controladores en DSP, tanto en el virtual como en el real pueden
encontrarse en la subseccién A-2 del apéndice.

La Figura 3.4a ilustra la simulacion en MATLAB de este control. En la misma, F..s es
la velocidad de referencia en Hz, f, es la velocidad medida en Hz, T; el torque aplicado en

Nm y error = F,.; — f,. La referencia de velocidad aplicada fue una rampa entre £10 Hz

44



Iy T‘:F. mi
|
|
|
|
|
|
|
|

Figura 3.4: Control V/f=cte a lazo abierto. a) Simulacién con F,.; una rampa entre £10
Hz y aplicando torque de carga de 2 Nm. Se muestra el error de seguimiento de velocidad.
b) Resultados experimentales ante la misma excitacién que en la simulacién pero sin
aplicar torque de carga. Chl: velocidad de referencia F,.r, Ch2: velocidad medida f,.

Escala: 230 dIfVZX — 503HZ con X: numero de divisiones.

con una pendiente de 2 Hz/seg. La pendiente fue baja para garantizar el seguimiento de
la referencia. En esta figura puede verse que el error entre la velocidad de referencia y la
medida aumenta en los cruces por cero. Esto concuerda con el hecho de haber despreciado
la caida de tension en la resistencia estatérica en el desarrollo tedrico, ya que a baja velo-
cidad dicha caida hace que el flujo estatorico sea menor que el nominal, disminuyendo el
torque generado. También, ante un escalén de 2 Nm de torque de carga (el torque nominal

es de 5 Nm), el error de seguimiento aumenta, como es de esperar en una estrategia de

45



lazo abierto. Las oscilaciones presentes en la velocidad medida se deben a que el motor
estd controlado a lazo abierto ([27]). En la Figura 3.4b se muestran los resultados experi-
mentales obtenidos en esta tesis. Como se observa en dicha figura, los mismos concuerdan
con los resultados de simulacion. No se aplico torque de carga en el ensayo experimental
debido a las limitaciones del hardware disponible (ver subseccién A-5.2 del apéndice). Los
datos fueron capturados utilizando los convertidores digital/analégico (D/A) del DSP.
La salida de estos convertidores puede variar entre 0 V y 5 V. Por este motivo la escala

utilizada en la Figura 3.4b corresponde a la ecuacion de la recta 230 dIi{fX — 503HZ, donde X

es el numero de divisiones. Por ejemplo, en la Figura 3.4, 2.5 div medidas corresponden

a0 Hz, y 1 diva-10 Hz.

3.2.3. Control V /f=cte de lazo cerrado

Las estrategias de lazo abierto no rechazan perturbaciones, como se puede apreciar en
el error de velocidad de la Figura 3.4a ante la aplicacién de torque de carga. Para mitigar el
efecto de las perturbaciones se utilizan estrategias de control de lazo cerrado. Un esquema
de control V/f = cte de lazo cerrado muy popular es el control por deslizamiento. El
esquema clasico requiere la utilizaciéon de un sensor de velocidad. Se define la frecuencia

de deslizamiento referida a la velocidad mecdnica como

W — Npwy

fslmec = s (314)

2mny,

donde w, = 27 f,. es la frecuencia mecanica angular medida. Como se ve en la Figura
3.2a, en la zona de bajo deslizamiento el torque generado, o equivalentemente la potencia
generada, es practicamente proporcional a la velocidad de deslizamiento. La ventaja de
controlar el motor utilizando el deslizamiento es que se puede limitar el deslizamiento de
referencia para no superar la potencia maxima de la maquina durante los transitorios. El
esquema de control usual puede verse en la Figura 3.5. El error entre F..; y f, ingresa a

un controlador proporcional-integral (PI). El mismo genera la referencia de frecuencia de
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Figura 3.5: Control V/f=cte de lazo cerrado.

deslizamiento necesaria para disminuir este error. Esta referencia se satura para limitar la
potencia del motor durante los transitorios. Para este MI la saturacion se eligié en +1 Hz.
Puede comprobarse que no se supera el torque maximo evaluando (3.4) para wg = 27 con
los parametros que se indican en la seccién A-4 del apéndice. El torque eléctrico maximo
generado con esta saturacién serd 3.41 Nm, que es menor que el torque nominal de 5 Nm
de la maquina. El deslizamiento se suma luego a la velocidad medida para producir, como
muestra (3.14), la frecuencia eléctrica referida a la velocidad mecédnica fre. = w/(27n,).
Los bloques de ganancia son iguales a los del control de lazo abierto de la Figura 3.3,

asi como también el bloque salida.

Diseno del controlador

Para poder aplicar teoria de control lineal al disenar el controlador se realizan algunas
simplificaciones. Se supone torque de carga cero y se desprecia el efecto del rozamiento,

de manera que la ecuaciéon mecanica resulta,

dw,
J=r T 3.15

También se linealiza la ecuacién (3.4) para obtener una funcién de transferencia represen-

tativa del sistema. Derivando (3.4) respecto de wy; se obtiene

Te = TLpRT Wl (316)

Wsl=Wsl0

s * [ R? — w?(Lis + Liy)? }
w2 (B2 + w2 (Lis + Lir)?)?

n
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S

s || = V3V, con V,, la tensién rms nominal de fase, w, es la frecuencia nominal

donde ||v

eléctrica y wg es la velocidad angular de deslizamiento en vacio. Definiendo

K. =n,R,

2 2 2 2
5 R — Lis+ Ly,
Hvan T wsl( l + l ) :| 7 (317)

w2 (RZ + wgl(Lls + Liy)?)?

Wsl=Wsl0

y despreciando las pérdidas rotacionales, el deslizamiento en vacio tiende a cero, por lo

que K, puede aproximarse como

s 112
K, = Mo llvall (3.18)

2
Wy

=

Utilizando esta definicién, se puede reescribir (3.16) como

T, = Kwg = K. (w — nywy). (3.19)
De acuerdo a la Figura 3.5
W = 27Ny fstmee + Npwr, (3.20)
con
Famee = (ky + ) (Frog — 22 (3:21)
slmec — \Ivp s ref ot ) .

donde s es la variable del campo transformado de Laplace. Reemplazando (3.19), (3.20)

y (3.21) en (3.15), se obtiene

npKe (l{?pS + k’z>
J g2 T "pft(]ekp

W, = e Wref (3.22)

5+ =

donde wyer = 27F,.s. Para el disefio del controlador se utiliza el criterio de la respuesta al
escalén para un sistema de orden dos ([22]). Como el sistema tiene ceros, los criterios de

eleccién del tiempo de trepada y sobrepico no son precisos. Estableciendo como criterio un
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tiempo de trepada menor a 0,05 seg y un sobrepico menor a 0,1 % se eligen las ganancias

k, = 04,

La respuesta del sistema a un escalén de amplitud 1 rad/seg puede verse en la Figura 3.6.

En la misma se muestra también el tiempo de trepada, que es de 0,0229 seg.

0.8 rf

0.6 || :

Amplitud

04

02 0,0229seg

1/

I I
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4

Figura 3.6: Respuesta de la funcién transferencia w, /wref ante un escalén de 1 rad/seg.

Simulaciones y resultados experimentales

En la Figura 3.7a se muestran los resultados de simulacién utilizando el DSP virtual.
En la misma, F,.; es la velocidad de referencia en Hz, f, es la velocidad medida en Hz,
T; el torque aplicado en Nm y error = F,.; — f,. La referencia de velocidad aplicada
fue una rampa entre £10 Hz con una pendiente de 2 Hz/seg. La pendiente fue baja
para garantizar el seguimiento de la referencia. En este control también hay error de
seguimiento de velocidad en las cercanias de los cruces por cero debido a la resistencia
estatorica, pero al aplicar un torque de carga de 2 Nm, el error tiende exponencialmente a

cero. En la Figura 3.7b se muestran los resultados experimentales. En esta figura se ve que
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Figura 3.7: Control V/f=cte de lazo cerrado. a) Simulacién con F,.; una rampa entre
+10 Hz y aplicando torque de carga de 2 Nm. Se muestra el error de seguimiento de
velocidad. b) Resultados experimentales ante la misma excitacién que en la simulacién
pero sin aplicar torque de carga. Chl: velocidad de referencia F,.r, Ch2: velocidad medida

fr- Escala: 230 dIi{VZX — 503HZ con X: numero de divisiones.

los mismos coinciden con los resultados de simulacion. Para el ensayo experimental no se

aplicé torque de carga debido a las limitaciones del hardware disponible (ver subseccién

A-5.2 del apéndice). La escala de esta figura es 230 dli{vZX — 503HZ, donde X es el nimero de

divisiones.
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3.2.4. Control V /f=cte de lazo cerrado con compensacién de R;

Como se vio en los dos esquemas de control presentados hasta el momento, la resis-
tencia estatorica afecta a los controladores en el rango de bajas velocidades. Para mejorar
el desempeno en este rango, es necesario compensar la caida en la misma. De acuerdo al
desarrollo tedrico realizado en la sub-seccién 3.2.1, la relacién V/f = cte, que mantiene el
moédulo del flujo estatdrico constante, es el cociente entre el médulo de la tension aplicada
a los bobinados estatoricos y la frecuencia angular eléctrica de dicha tensién. Esta tension
se define en la Figura 2.7 mediante el fasor v;. Entonces, para compensar la caida de

tensién en Ry, se debe hallar v¢ tal que

w

lvs]| = w—nvn, (3.23)

donde w, es la frecuencia angular eléctrica nominal y V,, es la tensién rms nominal por
fase. De la Figura 2.7, se puede hallar el fasor de corriente estatdrica en funcién de v,

como,

jwM (B 4 jwly,) |
et jwl,
_ 5 (1 + jwslﬂ')
JjwLs (1 + jwgoT,)’

18 = vl |Jjwly +

(3.24)

- sl

donde wy = w—nyw, es la frecuencia angular de deslizamiento, 7. = L,/ R, es la constante
de tiempo rotérica y o = 1— M?/(L,L,) (ver [36] pag. 232). De la misma figura, se puede

hallar el médulo del fasor de tensién estatérica en funcién de v% como
03] = [|vg + Raig]| - (3.25)

Reemplazando (3.23) y (3.24) en (3.25) resulta,

w R, [1 + jwgT,]

||v8|| - w_n jwan []- +jwsl0-7-7‘]

’ V. (3.26)
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Esta ecuacién indica como debe ser el moédulo de la tensién aplicada en bornes del MI

para que (3.23) se cumpla en todo el rango de velocidades. La Figura 3.8a muestra una

grafica de (3.26) como funcién de w para un valor de wy arbitrario. Desde el punto de

vista de implementacién no es préctico utilizar (3.26), pues resulta computacionalmente

compleja. En su lugar, se utiliza la siguiente aproximacion,

Yoy si w > %0,
wWn, n

o3l =

Vgg Sl w < ?jwn,

donde vy se obtiene evaluando (3.26) para wg =0y w = 0,

La funcién aproximada se muestra en la Figura 3.8b.

(3.27)

(3.28)

a) b)
oz ] A [vg]A
an ‘/”
11 14
Us0
Vn
0 1w 0
Wn Va

|gv

€

n

Figura 3.8: a) Relacion entre ||v3]| /V,, v w/w, que mantiene el médulo del flujo estatérico
constante para todo el rango de velocidades. b) Simplificacién de (3.26) utilizada en la

implementacion del controlador con compensacion de Rj.

La ecuacién (3.27) estd escrita en funcién de variables fasoriales. Para utilizarla en el

controlador de la Figura 3.5, debe ser transformada a coordenadas o y su frecuencia an-
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gular referida a la velocidad mecanica. De (3.8) y (3.11), la ecuacién (3.27) en coordenadas

af resulta

\/gfn‘:: fmec Sl fmec > %fnmem

ec

|5l = (3.29)
Us0 sl fmec < %fnm@c-
El controlador con compensacion aproximada de R, se obtiene reemplazando el bloque de

ganancia v/3V},/ fumee de la Figura 3.5 por un bloque que implementa la ecuacién (3.29).

Simulaciones y resultados experimentales

En la Figura 3.9a se muestran los resultados de simulacion utilizando el DSP virtual.
En la misma, F..; es la velocidad de referencia en Hz, f, es la velocidad medida en Hz,
T; el torque aplicado en Nm y error = F,.; — f,. La referencia de velocidad aplicada
fue una rampa entre £10 Hz con una pendiente de 2 Hz/seg. La pendiente fue baja para
garantizar el seguimiento de la referencia. Las ganancias del PI fueron las mismas que
para el controlador de lazo cerrado sin compensacion de caida en R,. Como se ve en
la figura, el error en las cercanias de cero disminuye de manera apreciable respecto del
control sin compensacion de caida en R,. La respuesta ante el escalén de torque aplicado
es igual que en el control sin compensacion. En la Figura 3.9b se muestran los resultados
experimentales obtenidos en esta tesis. Los mismos concuerdan con la simulacién. La
captura de las senales comienza a partir de la linea punteada vertical que se muestra
en el lado izquierdo de la figura. No se aplicé torque de carga debido a las limitaciones

del hardware disponible (ver subseccién A-5.2 del apéndice). La escala de esta figura es

230 dli{VZX — 503HZ, donde X es el numero de divisiones.

Otra forma de compensar la caida en R, es controlar el médulo del flujo rotérico. Esto
se puede hacer mediante un estimador de flujo rotérico y un lazo de control, como se

presenta en la siguiente sub-seccion.

53



a) ~
) E 10+ .
<
= 5L |
>
L o v
3 T
N: _5, i -
&
-10
1 1 1 1
0 5 10 15 20 25
tiempo(s)
1
0.5 -
§ 0r by VM
©
-0.5+ —
-1 1 1 1 1
0 5 10 15 20 25
tiempo(s)
1 1.00v 2 1.00v —-1202 Z2.00s/ £1 STOP

Figura 3.9: Controlador V/f=cte de lazo cerrado con compensacién aproximada de Ry.
a) Simulacién con F,.r una rampa entre £10 Hz y aplicando torque de carga de 2 Nm.
Se muestra el error de seguimiento de velocidad. b) Resultados experimentales ante la

misma excitacién que en la simulacién pero sin aplicar torque de carga. Chl: velocidad

de referencia F.f. Ch2: velocidad medida f,. Escala: ?—(EjX — E’OTHZ con X: numero de

divisiones.

3.2.5. Control V /f=cte de lazo cerrado con control de flujo rotéri-

CcoO

El controlador presentado en la sub-seccién anterior, controla la velocidad a lazo ce-

rrado, mientras que el modulo del flujo estatérico es controlado a lazo abierto mediante
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|| 2

Frep —»@—» PI

Y
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Figura 3.10: Control V/f=cte de lazo cerrado con control de flujo rotérico.

(3.29), compensando la caida de tensién en R;. En [2] se muestra que esquemas como el de
(3.29), no compensan efectivamente la caida en R, en todo el rango de velocidades. Para
lograr una mejor compensacion de esta caida, se controlarda el moédulo del flujo rotérico
a lazo cerrado. Esto requiere la utilizacién de un estimador de flujo rotérico, ya que es
poco practico utilizar sensores para medirlo ([36] pag. 247). Se desarrolla a continuacién

el estimador descrito en [25], trabajo desarrollado por el autor de esta tesis.

A partir de las ecuaciones de estado estacionario del MI, se hallard un estimador del
modulo del flujo rotorico que sélo depende de los pardmetros magnéticos del modelo.
En estado estacionario, las tensiones y corrientes en el circuito eléctrico del MI seréan

sinusoidales, por lo que las derivadas de ¢; e 7] seran

dey

= jwe? 3.30
dt Jw¢r7 ( )
di
ﬁ = jwi. (3.31)

Reemplazando estas ecuaciones en (2.63) y (2.64), se obtiene el modelo de estado estacio-
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nario del MI en funcién del flujo rotérico y la corriente estatorica,

M
vy = R+ jw(Lsoi] + L_¢i)a (3.32)
1 M
0 = (jwg— —)of — —i, 3.33
(oa — )61~ i 3:3)

Haciendo el producto vectorial de j¢? con (3.33) resulta que

s . 1., M. .
0 = ]¢rx(jw81_ )¢r_ j¢rXZSJ
T T

= oI = Mo} x & (3.34)
Ahora, haciendo el producto vectorial de (3.32) con 5

M
vl x @ = Ryl x i+ ju(Laoil + 767) X i

M
= —wolL||i|? +jw 0] X i, (3.35)

y combinando esta ecuacién con (3.34) se obtiene la siguiente expresién para el médulo
del flujo rotérico:

L, , .
[l — Vs X iy — oLy Ly i (3.36)

Esta ecuacion puede ser utilizada para estimar el médulo del flujo en un esquema de con-
trol V/f=cte y asi compensar las variaciones que pueda producir en él la caida de tensién
en R,. Lo interesante de (3.36) es que no depende de Rg ni de R,, que son pardametros
que varian mucho durante la operacién de la maquina. Sélo requiere la medicién de las
corrientes, ya que la tension v y la frecuencia angular w son calculadas por el controlador.
Para la implementacion del estimador en DSP, el hecho de tener que dividir por w puede
presentar inconvenientes. Para reducir los tiempos de computo, esta divisiéon puede imple-
mentarse por tabla. Esto reduce la precision del resultado obtenido, pero las simulaciones
y resultados experimentales obtenidos muestran que no afecta la estimacion de manera

significativa. Otro inconveniente que presenta (3.36) es que no puede utilizarse a w = 0,
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pues se indetermina. Puede comprobarse utilizando (3.32) y (3.33) que una expresién
alternativa para el médulo del flujo rotérico es

7. (3.37)

s

M2
nwwz[ ]H

1+ (Trwg)?
Como se ve, esta ecuacién no presenta inconvenientes cuando w = 0, pero depende de
la constante de tiempo rotdrica y, en consecuencia, de R,. Para realizar la estimacion de
||¢%]), se hallard una cota del mismo en un entorno de w = 0 utilizando (3.37). Luego, se
realizard una transicién lineal, en funcién de w, entre (3.36) y dicha cota para evitar la
indeterminacién de (3.36) a w = 0. Evaluando (3.37) en wy = 27 rad/seg, que es el peor

caso, pues el flujo estimado sera menor que el real, se obtiene

l31* =

M? .
m] llésl|®. (3.38)

seg

Aplicando una transicién lineal entre (3.36) y (3.38) resulta,

Jo <o

donde « es una funcion lineal de w que asegura una transiciéon suave entre las dos ecua-

Qgs
”

1+ (1,2

seg

M? L, , ,
PL@W)+@—@(—;@x@—obummﬁ7<m@

ciones. La funcién elegida para «a es: @ = —0,128|w| + 1,2 saturada tal que 0 < a < 1.
Esto quiere decir que hasta 0,25 Hz actuara (3.38) y a partir de 1,5 Hz actuara (3.36). La

funcién « se muestra en la Figura 3.11.

En la Figura 3.10 se muestra el esquema de control. El controlador es idéntico al de
la sub-seccién 3.2.3, salvo por el control de flujo. La corriente estatorica es medida en
dos fases del motor y la corriente de la tercer fase es calculada utilizando (2.1). Estas
corrientes son transformadas a coordenadas a3 para obtener . La tensién v se obtiene
del bloque salida, que se muestra en detalle en la Figura 3.3. En esta figura se ve que v]
puede reconstruirse a partir de las senales de control, a través de sus componentes real e

imaginaria, y escribirse como v = vy, +jusg. Con %, v$ y w, el bloque estimador de ||¢Z||

o7



o A

Hz Hz
210,25 g 2115 o |l

Figura 3.11: Funcién de transicién lineal entre |w| y .

estima el médulo del flujo rotérico mediante la ecuacién (3.39). Debido a que la caida de
tension en R, solo afecta la amplitud de la tensién aplicada en los bobinados estatoricos,
el lazo de control de ||¢7||* s6lo afecta la amplitud de las sefiales de control. El bloque
||¢i!|3ef de la Figura 3.10 es la referencia del médulo del flujo rotérico, y su valor es
el del flujo rotorico nominal. El error entre esta referencia y el flujo estimado ingresa al
controlador proporcional-integral PI;. La salida de PI; produce la senal de compensacion
de flujo, que aumenta la amplitud de la senal de control cuando la caida de tensién en R,

se vuelve significativa.

Simulaciones y resultados experimentales

Las simulaciones y resultados experimentales de este esquema de control se presentan
en la siguiente sub-seccién en conjunto con los resultados del estimador de velocidad que

se desarrollard en la misma.

3.2.6. Control V /f=cte sensorless

A partir del médulo del flujo estimado en la sub-seccion anterior y del modelo de estado

estacionario del MI, se puede hallar una estimacién de la velocidad de deslizamiento.
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Figura 3.12: Control V/f=cte sensorless.

Combinando ambos estimadores, en esta sub-seccion se realiza un control sensorless del
MI, con compensaciéon de la caida en R, mediante control del médulo del flujo rotérico.
A continuacion se desarrolla el estimador de deslizamiento.

Despreciando las pérdidas en el ntcleo, la potencia que cruza el entrehierro es la

potencia de entrada menos la disipada en Ry,

P,

ag

=i it — Ry ||if])?, (3.40)

donde . representa el producto escalar. Parte de P,4 se disipa en R, el resto es la potencia

de salida P,. Como

Py = 1I5}]° %, (3.41)
y de (3.2),
P, = gl 52 R, (3.42)
luego,
P,=(1-S)P,, = np%Pag. (3.43)

De la tabla 2.1, el torque eléctrico puede escribirse, utilizando la transformacién a coor-
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denadas a3 que mantiene potencia, como
M
Te = an—¢i X Zz
I
Esta ecuacién combinada con (3.33) resulta en

T, =

1 S
an ¢ X [ (]Wsﬂ—r 1)¢r]7
npwsl

= |I¢S||

Ahora, recordando de (3.2) que T, = P,/w,, de (3.43) y (3.45),

P MW
mp = =l
de donde resulta
R,
Wsl = —Qpag
w @]

Finalmente, combinando (3.40) con (3.46) resulta

R’/‘ S .S 3 2
wg = ——— (v vi5 — Rg ||i3]]7)-
Cowllelr

(3.44)

(3.45)

(3.46)

(3.47)

Esta ecuacion puede utilizarse para estimar la velocidad de deslizamiento. Solo requiere

la medicién de las corrientes, ya que la tension v? y la frecuencia angular w son calculadas

por el controlador, y la estimacién del médulo del flujo rotorico. Esta puede obtenerse

del estimador desarrollado en la sub-seccién anterior. También requiere el conocimiento

de R, y R,, que varian mucho durante la operacién de la maquina. Esto puede afectar la

calidad de la estimacion.

La ecuacién (3.47) se indetermina cuando el producto w ||¢%||*> = 0. Para evitar pro-

blemas de computo cuando el resultado de este producto sea pequeno, se lo satura a un

valor minimo. Esto implica que la velocidad de deslizamiento estimada serd errdonea a

frecuencias de excitacion muy bajas, por lo que este esquema serd incapaz de mantener
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el control del MI a baja velocidad por periodos de tiempo prolongados. Considerando la
saturacion, la velocidad de deslizamiento estimada resulta

S i = RIS 1020 ] > AT rad seg
T

Dy = (3.48)

e (05 wis = R |[5]1”) st [|3]1* |w| < T2 rad/seg,

sign(w) T2 rad
\ 24 seg

donde

sign(x) = (3.49)

y el valor de saturacién de ||¢f||°w se elige 1/2% T? rad/seg debido a la representacién
digital que tiene este producto en la implementacién en DSP (ver la subseccién A-2.2 del
apéndice).

En la Figura 3.12 se muestra el esquema de control sensorless. El controlador de flujo
es el explicado en la subseccion anterior. La velocidad de deslizamiento estimada a partir
de (3.48) se refiere a la velocidad mecénica y se divide por 27w para obtener fslmec. El
error entre el deslizamiento de referencia fg,f y el estimado fslmec ingresa al controlador
proporcional-integral PI,, de cuya salida se obtiene la frecuencia eléctrica referida a la
velocidad mecéanica, f.... Esta frecuencia se suma al deslizamiento estimado para obtener
una estimacién de la velocidad mecanica fr, que se utiliza en el lazo de control de velocidad.
A continuacién se presentan las simulaciones y los resultados experimentales obtenidos

para este esquema.

Simulaciones y resultados experimentales

En la Figura 3.13 se muestran los resultados de simulacién utilizando el DSP virtual.
Tanto en la Figura 3.13a como en la Figura 3.13b se presenta, de arriba hacia abajo, la

velocidad de referencia F,.; en Hz, la velocidad del rotor f, en Hz, el médulo del flujo
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Figura 3.13: Simulacién de control V/f=cte sensorless. a) Velocidad de referencia una
rampa entre 1 Hz y 10 Hz y se aplica un escalon de torque de 2,5 Nm. También se
muestra el médulo del flujo rotérico estimado. b) Idem para referencia de velocidad entre
+10 Hz.

en Ty el torque de carga T; en Nm. En la Figura 3.13a, la referencia

gbs
T

de velocidad fue una rampa entre 1 Hz y 10 Hz con una pendiente de 9 Hz/5 seg. En la

estimado )

Figura 3.13b, la referencia de velocidad fue una rampa entre £10 Hz con una pendiente
de 2 Hz/seg. Las pendientes fueron bajas para garantizar el seguimiento de la referencia.
Las ganancias de PI fueron obtenidas como en la subseccion 3.2.3, para un tiempo de
trepada menor que 0,01 seg. Las ganancias de PI; y PI, fueron obtenidas empiricamente.

Las ganancias de todos los controladores se resumen a continuacién,

Pl : k,=5k =5
Pl : ky =150 ky = 50,

PIQ . kpg = 150 ki2 = 0.

En las simulaciones puede apreciarse que se atenia el error de seguimiento de la velocidad
producido por R, en la zona de bajas velocidades, cuando no hay torque de carga aplicado.

Esto se debe al control del médulo del flujo rotérico. La Figura 3.13b muestra que el
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Figura 3.14: Resultados experimentales de control V/f=cte sensorless. a) Velocidad de
referencia una rampa entre 1 Hz y 10 Hz. Ch1: Velocidad de referencia F;.. s, Ch2: Velocidad
medida f,. El error = F,.y — f, tiene un médulo menor a 0,33 Hz. Escala Chl y 2:

130 dlfvz — % con X: numero de divisiones. b) Misma referencia de velocidad Chl: F,¢,

~ 112 2
Ch2: ) @31| . Escala de Ch2: 1?;331Tv X. ¢) Velocidad de referencia una rampa entre £10 Hz.
Chl: F,cf, Ch2: f,. Escala Chl y 2: 20 Hz 5o 50 Hz d) Misma referencia de velocidad.

9 3 div 3
Chl: Fp, Ch2: ‘ &l

controlador funciona ante cambios en el sentido de giro del rotor. Sin embargo, en los
cruces por velocidad cero se producen pequenos errores en el flujo estimado. Estos se

deben a las saturaciones introducidas para evitar la indeterminacion de (3.39) y de (3.48).

En la Figura 3.14 se muestran los resultados experimentales obtenidos en esta tesis.
En las Figuras 3.14a y 3.14b la velocidad de referencia fue una rampa entre 1 Hz y 10 Hz.
En la Figura 3.14a se muestra la velocidad de referencia, la velocidad medida y el error
entre ambas en Hz. Este error es menor a 0,33 Hz, lo que muestra que la estimacion de
velocidad tiene un error maximo del 3% y comprueba el funcionamiento del esquema
el

en T2. Estos resultados coinciden con la simulacién. En las Figuras 3.14c y 3.14d la

de control. En la 3.14b se muestra la velocidad de referencia en Hz junto con

velocidad de referencia es una rampa entre £10 Hz. En la Figura 3.14c se muestra la

velocidad de referencia y la velocidad medida. En la Figura 3.14d se muestra la velocidad
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2
. En los cruces por velocidad cero el error en la estimacion del médulo

¢S
r

del flujo rotérico es mucho mayor que en las simulaciones. Esto se atribuye a desajuste

de referencia y ‘

de parametros. En estas pruebas no se aplico torque de carga.

3.3. Control vectorial

3.3.1. Fundamentos tedricos

El control dindmico del motor de induccion es dificil, pues las ecuaciones que lo mode-
lan son no lineales. La idea del control vectorial es aplicar transformaciones no lineales a
estas ecuaciones para llevarlas a un sistema de coordenadas donde el problema de control
tenga una solucién conocida. Lo que se busca es lograr un control de torque independiente
del control del flujo, como el que se observa en un motor de corriente continua (MCC) de

excitaciéon independiente. En el MCC, el torque eléctrico es
T, = K19, (3.50)

donde K es una constante, ¢; es el flujo generado por la bobina de campo e 7, es la
corriente de armadura. Como el MCC esté construido para que el campo generado por la
bobina de armadura y el generado por la bobina de campo sean siempre perpendiculares
espacialmente, las variaciones que se produzcan en cada uno no afectan al otro, salvo
efectos de segundo orden. Esto quiere decir que dejando fija la corriente de campo, el
flujo de campo ¢; se mantendra constante, independientemente de las variaciones de la
corriente de armadura (siempre que la maquina disponga de devanados de reaccién de
armadura). Es decir, el torque generado seguird la dindmica de la corriente de armadura,
por lo que controlando esta corriente se controla la velocidad del motor.

La ecuacién de torque del MI

M
T, = —¢% x i’ (3.51)



puede ser llevada a una forma similar a (3.50) aplicando una transformacion de rotacién
a un nuevo sistema de coordenadas. Esta transformacién debe alinear uno de los ejes
del nuevo sistema de coordenadas con el vector espacial de flujo. Llamando a este nuevo
sistema de coordenadas dg, si se alinea el eje d con el flujo entonces el flujo transformado
a dq tendra su componente d igual a ||¢?|| y su componente ¢ igual a cero. Esto permite

reescribir (3.51) como

M
T. = L—gbrdzsq, (3.52)
donde
¢gq = [¢rd O]/: aﬁ/dq¢i7
i = [isa isq) = Tupjaqts,

y con Ty,3/44 a definir en breve. Si fuera posible controlar ¢,4 e i4, independientemente,
entonces se podria controlar el MI utilizando los mismos controladores lineales que para
el MCC de excitacion independiente. La transformacion propiamente dicha se define en
base a la Figura 3.15 como
cos(f)  sen(h)
Topriq = : (3.53)
—sen(f) cos(0)
donde 6 es la posicién del vector de flujo, medida desde el eje a. Este angulo puede
obtenerse a partir de las componentes del flujo rotérico en coordenadas a3 de la siguiente
manera,

0= atan(@). (3.54)

T

Aplicando la transformacion (3.53) a las ecuaciones (2.63)-(2.65), se obtiene el modelo
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Figura 3.15: Sistema de coordenadas dgq.

en coordenadas dgq,

dida M, d¢pd
v = R+ Lyo( ;; + jwil?) + L_r( j; + jwel?), (3.55)
d¢dq M -dq . 1 dq
r = de 4 g, 3.56
dt T, s (.]w 1+ Tr>¢r ( )
dw, M
J i L_T(brdzsq — T, — Buw,. (3.57)
Separando (3.55) y (3.56) en parte real e imaginaria se obtiene
dig M do, .
Veg = Rgisq+ Lo czltd + I jtd + [~ Lsowig,y), (3.58)
di ) M
Vg = Riisg+ Lot + [Loowia + 1w, (3.59)
. . 1 d¢7’d
lsd = M(Tr7+¢rd>7 (36())
M iy
Wy = e (3.61)
Tr ¢rd

De (3.60) se encuentra que igy controla el médulo del flujo a través de una ecuacién
diferencial de primer orden con constante de tiempo 1/7,. De (3.61) se encuentra que,
para un flujo de médulo constante, iy, controla la velocidad de deslizamiento y, por lo
tanto, el torque electromagnético generado, como muestra (3.57). Es 1égico dejar ¢,.q = cte
y controlar el torque con iy, (siempre que no se trabaje en la zona de debilitamiento

de campo), pues su control sobre el torque es directo, mientras que la respuesta ante
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variaciones de igq estd retardada por 1/7, ([36]). Si el motor se controla por corriente,
las ecuaciones (3.58) y (3.59) no tienen efecto sobre el control. En este caso, el control
es andlogo al del MCC, donde iz representa la corriente de campo e iy, la de armadura.
Si el motor se controla por tensién, los términos cruzados en (3.58) y (3.59), marcados
entre corchetes, no permiten controlar las corrientes independientemente. Estos términos
introduciran perturbaciones en el flujo ante variaciones de velocidad y viceversa. En esta

tesis el control del MI se realizé por tension.

3.3.2. Estimadores de flujo

Para realizar un FOC es necesario conocer el vector de flujo, ya sea estatérico o rotérico.
En la practica, el flujo es una variable dificil de medir ([27]). Por este motivo, se utilizan
estimadores basados en el modelo del MI. Los dos estimadores clasicos que existen son el
basado en la ecuacién estatérica (modelo de tension) y el basado en la ecuacién rotérica

(modelo de corriente), que se presentan a continuacion.

Estimacion por modelo de tension

Este estimador estd basado en la ecuacion estatorica del modelo del MI y es de lazo

abierto. Integrando la ecuacién (2.63) se puede estimar ¢ como

[ / (v* — Ryi®)dt — Lyoif] (3.62)

=&

Por ser de lazo abierto, si las condiciones iniciales del estimador difieren de las del motor,
el flujo estimado nunca convergera al flujo real. Ademas, otro problema de este estimador
es el integrador, pues en la practica, introduce problemas de deriva. Esto se debe a que
el mas minimo error de offset en la medicién de la corriente ¢, inevitable en la practica,

es integrado, produciendo asi la deriva del flujo estimado. Para evitar este problema, por
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lo general se suele implementar el integrador como un filtro pasa bajos de la forma,

1
s+2rf.’

F(s) = (3.63)

donde s es la variable del campo transformado de Laplace y f. es la frecuencia de corte.
Sin embargo, debido a que (3.63) no representa una integral para frecuencias cercanas y
menores a f., la precision del estimador se deteriora en el rango de bajas frecuencias vy,

por lo tanto, en el rango de bajas velocidades.

Estimacion por modelo de corriente

Este estimador estd basado en la ecuacién rotdrica (2.64) del modelo del MI. Resol-

viendo esta ecuacién diferencial, que se repite a continuacion,

dqgi M .5 . 1 0s
dt - T_TZS + (]npwv’ - T_T)qbrv (364>

se obtiene el flujo estimado. Este estimador requiere, ademas de la medicién de la corriente
13, la medicion de la velocidad mecanica del MI. Sin embargo, a diferencia del estimador
basado en el modelo de tension, este funciona en todo el rango de velocidades, pues no
requiere el uso de integradores puros. Ademas, ante condiciones iniciales diferentes a las
del MI, este estimador converge, como se muestra a continuacién. Planteando el error

entre el flujo rotérico (2.64) y el flujo rotérico estimado (3.64), se obtiene

deg,
dt

= (jnyw, — 7, Veg, (3.65)
donde ey, = ¢; — qgﬁ Definiendo la funcién candidata de Lyapunov,

1
V = 56(257»62)7«7 (366)
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su derivada es

av 1 ,deg deg,
Rk “eg). 3.67
it~ 20 a T o) (3.67)
Reemplazando (3.65) en esta ecuacién, se obtiene
av -
P Hles, I (3.68)

que es siempre negativa, lo que indica que el estimador converge para cualquier condicion

inicial. Notando que de (3.66) esta ecuaciéon puede escribirse como

dlles. ]

ol — 2 e, (3.69)

se deduce que la velocidad de convergencia de este estimador es la mitad de la constante
de tiempo rotoérica 7,.. En muchos casos, este tiempo de convergencia de la estimacion

puede no ser aceptable. En estos casos se utiliza el observador de Luenberger.

Observador de Luenberger

El observador de Luenberger es un estimador de lazo cerrado que utiliza el modelo
de tension y el de corriente del MI. En principio, es similar al estimador por modelo
de corriente, ya que requiere la medicién de la corriente i y de la velocidad del rotor.
Sin embargo, el observador de Luenberger permite elegir la velocidad de convergencia
de la estimadcion de forma arbitraria. En este caso particular, se utiliza un observador
de orden reducido, para estimar sélo los estados desconocidos ([30] y [57]). Cuando las
mediciones son ruidosas se utilizan observadores de orden completo, ya que los estados
estimados correspondientes a estas mediciones ruidosas seran versiones filtradas de las
mismas ([57])). Reemplazando (2.64) en (2.63) y despejando di?/dt se obtiene

dis 1 [, M?
dt Lo Ui = (Rt L7,

)or| - (3.70)

)iz = ——(jnpwr —

1
L, Tr
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Esta ecuacién junto con el modelo de corriente dado por (2.64), permiten plantear el

observador de Luenberger de orden reducido como

dés L 1. - dis  di®

roo_ 7 s J—— s _ s , 3.71
dt 7_7. Zs+(]npw Tr)¢r+g( dt dt) ( )
dis 1 [, M . M, I
E — LSO' Us - (Rs + LrTr )23 - L_T(.]npwr - T_T)QST 9 (372)

donde ¢ es la ganancia que controla la velocidad de convergencia del observador. Para

evitar calcular la derivada de ¢; se define

de  dg:  dis

Utilizando esta ecuacién junto con (3.71) y (3.72), el observador resulta,
de . 1. -, di?
% = T_TZS + (jnpr - T—T)QbT + —gE, (374)
dis 1 M? M I
d s _ (R, 5~ 2 g — —)é° 3.75
dt LSO' Us ( + LrTr )7’8 Lr (j npw T )‘br ( )
¢S = e+ gil. (3.76)

A continuacién se demostrara la estabilidad del estimador y se calculara su velocidad de

convergencia. De (3.70) y (3.75),

deis _ M (
dt  L.L.o

jnpw?‘ o 7_7’_1)6%? (377)

donde e;, = i¥ — 1% y es, = ¢F — ¢F. De (2.64) y (3.71),

de ) _ de;,
d? = (npeor =7, Nes, = 9= (3.78)
Combinando estas dos tltimas ecuaciones, se obtiene
d€¢r . — Mg
= (npw, = 7; H(1+ LSLTU)%. (3.79)

70



Utilizando la funcién candidata de Lyapunov (3.66), se tiene que

av 1 Mg
B I .
g = Lt el <0¥g>0, (3.80)
0, lo que es equivalente
dlleg |l o, Mg
= =271+ LSLTO'] lleg, || <0V g>0. (3.81)

Esta tultima ecuacion demuestra convergencia exponencial a cero del error del estimador
para toda ganancia g > 0. Ademas, demuestra que la velocidad de convergencia es arbi-
traria y estd dada por la constante de tiempo (7,./2)[1+ Mg/(LsL,c)]~*. Este observador
serd utilizado en la proxima seccion para estimar el flujo en el esquema de control vectorial

directo.

3.3.3. Field Oriented Control (FOC) sin compensacién de térmi-

nos cruzados

Un esquema de control vectorial directo, o field oriented control, se muestra en la Fi-
gura 3.16. Este controlador requiere la medicién de la velocidad y de las corrientes del MI.
Las corrientes son capturadas por los amperimetros A y son transformadas por el bloque
Tave/ap @ coordenadas o utilizando la transformacién (2.66). El bloque Estimador de ¢
estima el flujo rotérico. En este caso se utilizé el observador de Luenberger, que requiere
la corriente 7%, la tension v y la velocidad angular del rotor w,. Con las componentes del
flujo rotérico el estimador calcula 6, el dngulo espacial estimado del flujo rotérico, a partir
de la ecuacién (3.54). Luego, el flujo rotérico y la corriente estatérica son transformados
a coordenadas dg, a través de (3.53), donde el MI queda representado por (3.58)-(3.61).
Como se mencioné en la subseccion 3.3.1, si el control se realiza por tension, los términos
cruzados en (3.58) y (3.59) impiden controlar el flujo y la velocidad de forma independien-

te. Si se considera que el término [—Lsowig,] de (3.58) y el término [Lyowisg+ Mwrq/ L]
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de (3.59) son perturbaciones, entonces puede aplicarse teoria de control lineal al sistema

. disd Md¢rd
o = Ruyiw+ Lo—d o = 20rd 3.82
Vsd isq + Lso = + T (3.82)
, diy,
Vgqg = Rslsq + LSO'E, (383)
. 1 d(brd
s = r rd ), 3.84
lsd (g T ) (3.84)
M iy,
wg = — , 3.85
: Tr ¢7’d ( )

que son las ecuaciones del MI en coordenadas dq, ignorando los términos cruzados. Si las
ganancias de los controladores son suficientemente altas, el efecto de estas perturbaciones

sera atenuado.

¢ isdre f l d
Pref
PI Phif— ——— sanaa_ . ‘
\
[N |
Ve | s S |
1 A sdlLy Ug 2
¢7'd lsd ‘ = Zlq/uﬁ > Taﬁ/abc Bl g :
. Vsq ; - R £ |
P, quref | 9 [
ref L
+_ P.[g PI4 T
A
~dq .S
7 p < lap/dq < abc/af <€
lsq Labe

estimador

S
de ¢y [0S
A

Sensor de
velocidad

Figura 3.16: FOC sin compensacion de términos cruzados.

Al disenar los controladores para una aplicacion practica, se busca atenuar los efectos
de las perturbaciones. Sin embargo, con el fin de apreciar los efectos que producen los
términos cruzados de (3.58) y (3.59) en las variables de control, las ganancias utilizadas
en las simulaciones y resultados experimentales de esta subseccién fueron elegidas empiri-

camente. A los fines de completitud, se presenta un criterio para la correcta eleccion de
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las mismas.

Diseno de los controladores

Como las ecuaciones (3.82) y (3.84) estdan desacopladas de (3.83) y (3.85), el disefio de
los controladores para la componente d es independiente del diseno para la componente
q. Tanto el control de flujo como el de velocidad, se pueden realizar mediante dos lazos.
Un lazo interno rapido, de control de corriente, y un lazo externo lento. El lazo externo
brindara una referencia de corriente al interno. Al ser el lazo interno mas rapido que
el externo, para el lazo externo la corriente real seguird casi instantdneamente a la de
referencia. Esto permite realizar el diseno del controlador lento y el rapido de forma
independiente.

Se presenta a continuacién el criterio para el diseno del lazo de flujo.

Controlador PI, lazo de flujo

La ecuacién (3.84) puede escribirse en el campo transformado de Laplace como,

S M .
¢ = a0 (3.86)
De la Figura 3.16 resulta que,
: k; s
isa = (i + ) ey = 00) (357)

Combinando esta ecuacién con (3.86) se obtiene

s M(k:ps + k’l>
o= 7,82+ (1 + Mky)s + ME; Dres- (3.:88)

Los valores de k, y k; pueden ser elegidos computando la respuesta al escalén de (3.88)
para obtener el tiempo de trepada deseado.

A continuacién se desarrolla el criterio para la eleccién de las ganancias del lazo de
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corriente.

Controlador Pl,, lazo de iy

Reemplazando (3.84) en (3.82) y planteando el resultado en el campo transformado

de Laplace, se obtiene

4 L.(t.s+1)
sd — sd- 3.89
" (1 L, L0)s2 + (RoLymr + LyLyo + M2)s + L, Ry > (389)
De la Figura 3.16,
Vsd = (kp + ;)(stref - st)‘ (390)

Reemplazando esta ecuacién en (3.89), resulta

i — LT[TrkPSQ + (Trki + kp)S + k’i]isdref <3 91)
sd b3s3 + bys? + bys + by ' '

donde

bg = TTLSLTO',
by = R,L.7,+ LyL,o+ M?*+ L,7.k,,
by = L.R,+ L.7ki+ Lk,

bo = erz

Los valores de k, y k; pueden ser elegidos computando la respuesta al escalén de (3.91)
para obtener el tiempo de trepada deseado. Notese que este tiempo de trepada debe ser

mas rapido que el del lazo de control de flujo.

Controlador PI;, lazo de velocidad

Para el lazo de control de velocidad se utiliza la ecuaciéon mecanica (3.57), suponiendo

torque de carga cero y flujo rotdrico constante e igual al flujo rotorico nominal. En el
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campo transformado de Laplace, esta ecuacién resulta

M 1

Jo = g O g (3.92)
De la Figura 3.16 se obtiene que
by = (k) (Freg — £, (3.99)
Combinando esta ecuacién con (3.92) se obtiene,
oMy Fps + b Frey. (3.94)

27L, " Js? + (B + Lo ak,)s + Lo, gk;

Los valores de k, y k; pueden ser elegidos computando la respuesta al escalén de (3.91)

para obtener el tiempo de trepada deseado.

Controlador Ply, lazo de i,

De la Figura 3.16 se obtiene que

ki

Vsq = (kp + ;)(iqref — gq)- (3.95)

Combinando esta ecuacién con (3.83) expresada en el campo transformado de Laplace,
resulta
, kys + k;
lsq = P> Fre f-
L30'82 + (RS + k’p)S + ]{7@

(3.96)

Los valores de k, y k; pueden ser elegidos computando la respuesta al escalén de (3.91)
para obtener el tiempo de trepada deseado. Notese que este tiempo de trepada debe ser

mas rapido que el del lazo de control de velocidad.

En la siguiente subseccion se presentan las simulaciones y los resultados experimentales

obtenidos implementando este esquema de control.

75



Simulaciones y resultados experimentales

a)

1,15T

1t 0,7T 1

OO 5 10 15 20
b)

6

5

4

3

2

0 5 10 15 20
C) 1 1.00v 2 1.00v —50.0%  2.00s £1 STOP

Figura 3.17: Controlador FOC sin compensacién de términos cruzados. a) Referencia
de velocidad Fi.; y de flujo rotérico ¢, utilizada en la simulacién y en los resultados
experimentales. Se introducen escalones en Fi..; y ¢, para observar el efecto de los
términos cruzados. b) Simulacién. Se muestra el efecto de los términos cruzados en la
velocidad f, y el flujo rotérico ¢,q. ¢) Resultados experimentales. Se muestra el efecto de
los términos cruzados en f, y qgrd. Escala Chl: %X — 5 Hz. Escala Ch2: %X con X:

numero de divisiones.

A continuacién se presentan las simulaciones y resultados experimentales del FOC sin
compensacion de términos cruzados. La transformacién a coordenadas o3 utilizada para

la implementacién del mismo fue la transformacién con constante ¢ = /2/3. Se imple-
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menté el estimador de flujo rotorico basado en el observador de Luenberger presentado en
la subseccion 3.3.2. Las ganancias de los controladores y del estimador fueron obtenidas
empiricamente, y se eligieron para que el efecto de perturbacién de los términos cruzados

sea apreciable. Las mismas son

PI1: kpr = 25, ki = 50,
PI2: ko = 20, kip = 20,
PI3 ks =5, kig = 50,
PI4 kpt =5, ki = 10,

Ganancia del estimador : g = 0,03.

Para observar el efecto de los términos cruzados, se utilizé6 una referencia de velocidad
de tipo rampa, variante entre 1 Hz y 10 Hz, que contiene una variacion brusca de tipo
escalén. También se introdujo una variacién de tipo escalén en la referencia de flujo
rotérico. Esas referencias se muestran en la Figura 3.17a. En la misma se muestra la
velocidad de referencia Fi.¢ y el flujo rotérico de referencia ¢,.;. En la Figura 3.17b se
muestran los resultados de simulacién obtenidos. En la misma se muestra la velocidad
medida f, y el flujo rotérico ¢,q. En esta figura puede verse que el escalén introducido
en la velocidad de referencia en t = 5 seg produce una pequena variacion en el flujo; sin
embargo, el escalén de flujo produce una variacion importante en la velocidad medida.
Esto se debe en parte, a que el torque es proporcional al flujo ¢,4, pero se debe en una
medida ain mayor, a las perturbaciones introducidas por los términos cruzados de las
ecuaciones (3.58) y (3.59), ya que las ganancias de los controladores PI fueron elegidas lo
suficientemente chicas como para observar el efecto de estas perturbaciones. Finalmente,
en la Figura 3.17c se muestran los resultados experimentales obtenidos en esta tesis. En
esta figura se muestra la velocidad medida f, y el flujo rotérico estimado érd. Como
se puede observar, los resultados concuerdan exactamente con las simulaciones. La escala

utilizada para la velocidad en la Figura 3.17 es: %X —5 Hz, con X: nimero de divisiones.
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- . 1.1 , ...
La escala utilizada para el flujo es: ’d—f’VTX , con con X: numero de divisiones.

3.3.4. FOC con compensacion de términos cruzados.

Lyowig,
Usd
Pl PlI,
. 1 Vsd
Lot —wo > .
sOWhsd L, o _|salida
. Vsq ~
Lsqref Us, T 0
PI, P
qu ;s
2 <« Ta,ﬁ’/dq < 5 7_(‘11)(,’/[1‘5 -
lsq x Labe
0 )
estimador
s
dedy o3
A
n Y
(rbrd
< Taﬁ /dq Sensor de
velocidad

Figura 3.18: FOC con compensacién de términos cruzados.

El esquema de control propuesto, con compensacion de términos cruzados, se muestra
en la Figura 3.18. Para disminuir el efecto del acoplamiento entre las ecuaciones (3.58) y
(3.59), se puede intentar hacer una cancelacién exacta de los términos de acoplamiento.
En la practica, debido a que los parametros del modelo no coinciden exactamente con
los parametros reales, esta cancelacién no sera perfecta, pero atenuard los efectos de
acoplamiento entre las ecuaciones. Para realizar la cancelacion de los términos cruzados,

se definen las siguientes variables auxiliares:

Usa = Vs + Lsowisy, (3.97)

Usg = Usq — Lsowigg — L—wcb,,d. (3.98)
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Utilizando estas variables auxiliares en (3.58) y (3.59), el sistema desacoplado resulta,

: disqg . M dorq
w = R+ L. 2 OPrd. 3.99
Usg isq + Lso 0 + T di (3.99)
. disg
Usqg = HRgisg+ Lo : (3.100)
dt
(3.101)

Estas ecuaciones son iguales a las que resultaron en la subseccion anterior luego de des-
preciar los términos cruzados, y por lo tanto, pueden utilizarse los mismos criterios para
el diseno de sus controladores. Sin embargo, con el fin de comparar los resultados, se
utilizaran en la simulacion y resultados experimentales las mismas ganancias empiricas
usadas en la subsecciéon anterior. En la Figura 3.18 se muestra que la cancelaciéon de los
términos cruzados se realiza implementando (3.97) y (3.98) en la salida de Ply y Ply

respectivamente. La tension aplicada al motor, se obtiene de estas ecuaciones como,

Usa = Usqg — Lsowigg, (3.102)

M
Usg = Usq+ Lsowisg + L—wgbrd. (3.103)

Para implementar (3.102) y (3.103), es necesario calcular w. De (3.61) y wy = w — nyw,

se obtiene,

+ npwy. (3.104)

Esta ecuacion indica como puede calcularse w a partir de la corriente estatérica, el flujo
estimado y la velocidad medida. A continuacién se presentan las simulaciones y resultados

experimentales obtenidos con este controlador.

Simulaciones y resultados experimentales

En la Figura 3.19 se muestran los resultados de simulacién y experimentales para
este controlador. La referencia de velocidad y flujo fue la misma que en la Figura 3.17a,

y las ganancias de los controladores fueron iguales a las del FOC sin compensacion de
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(bé

Figura 3.19: Controlador FOC con compensacién de términos cruzados. a) Simulacién.
Se muestra que el efecto de los términos cruzados en la velocidad f, y el flujo rotérico
¢rq es atenuado por la compensacién. b) Resultados experimentales. Se muestra que el
efecto de los términos cruzados en f, y ggrd es atenuado por la compensacién. Escala Chl:
%X — 5 Hz. Escala Ch2: %X con X: nimero de divisiones.

términos cruzados. También se utilizo el observador de Luenberger para estimar el flujo
rotérico. La Figura 3.19a, muestra los resultados de simulacién. En la misma se muestra
la velocidad medida f, y el flujo rotérico ¢,4. Se observa que la velocidad medida sigue
mejor el escaléon de referencia que ocurre en t = 5 seg. Ademads, la compensacion de
términos cruzados mejora notablemente la respuesta de la velocidad ante una variaciéon
de tipo escalén en el flujo rotorico. Los pequenos picos que aun aparecen en la velocidad
medida, son atribuibles al efecto de control que ejerce el flujo rotérico sobre el torque
eléctrico generado, como muestra (3.57), y al hecho de que las ganancias de PI3y Pl
no son suficientemente grandes como para atenuar este efecto. En la Figura 3.19b se
muestran los resultados experimentales obtenidos en esta tesis. En la misma se muestra

la velocidad medida f, junto con el flujo rotérico estimado ¢E,ﬁd. Los resultados obtenidos
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en este experimento coinciden con los resultados de simulacion.

3.3.5. Indirect field oriented control (IFOC)

L.odiy,
Z.sdref u
sd
PI, PI,
A v Usd >
A‘ LSOWst + _W¢rd
tsd L,
US
. q
quref U
S
PI, 1
i
I 48— Taﬁ/dq < Tt‘lbc/aﬁ -
lsq L1 Zabe
I
: 1
¢7 d M ¢ sd
(I) I M ZA <Zs—q Sensor de
S L2 54 n velocidad
Tr Grd 4@
A ~ ‘ w,.
T
LA W e ny <
E |

Figura 3.20: Esquema de control IFOC.

El TFOC, o control vectorial indirecto, es muy popular en aplicaciones industriales.
Esto se debe a que, a pesar de ser muy similar al FOC, es mas sencillo de implementar,
pues la estimacién del flujo suele hacerse, en principio, de una forma mas simple. La
diferencia principal que tiene con el FOC es la forma en que se obtiene el angulo del

vector de flujo rotérico. Este angulo se calcula a partir del modelo del MI en coordenadas
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dq, el cual se repite a continuacion:

dig M do, )
Vsd = Rsisd + LSU Czltd -+ L_r jtd + [—LSO'u)qu], (3105)
di . M
Vsq = DRsisqg+ LSU# + [Lsowigq + L—wgb,nd}, (3.106)
. 1 d¢7’d
s == r - rd ) Nl
isd M(T 7 + ¢ra) (3.107)
M i,
Wy = st (3.108)
Ty ¢rd

A partir de (3.107), se puede obtener una estimacion de lazo abierto del flujo rotérico.

Expresando esta ecuacion el el campo transformado de Laplace, se obtiene,

isa. (3.109)

Como normalmente el flujo rotérico se mantiene constante y en su valor nominal (salvo
cuando se trabaja en la zona de debilitamiento de campo), la ecuacién (3.109) se suele
aproximar por, ([6])

Gra = Misq. (3.110)

Este es, en apariencia, un estimador de flujo mucho mas sencillo que los planteados en
la subseccién 3.3.2. En realidad, en [17] se demuestra que este estimador es equivalente
al estimador basado en el modelo de corriente presentado en la subseccion 3.3.2, y por
lo tanto, sufre de las mismas limitaciones. Para poder controlar el motor, es necesario
transformar las seniales de control de coordenadas dg a coordenadas 3. Para esto se debe
hallar la posicién angular 6 del vector de flujo rotérico. A partir de la definicion de la
velocidad de deslizamiento y de la ecuacién (3.108), la frecuencia angular eléctrica, que

es la derivada de la posicion angular 6 del vector de flujo, puede hallarse como,

(3.111)

donde ¢.q = Misy y la velocidad del rotor w, es una variable medida. Integrando w,
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puede obtenerse la posicion angular 6 del vector de flujo. Este método es ttil cuando la
velocidad del rotor w, se obtiene mediante un tacémetro. Si w, se obtiene procesando
la senal angular proveniente de un encoder, entonces es conveniente integrar wy y luego

hallar § como

o
0 =n,0, + / = tsa gy, (3.112)

Tr ¢Td

En la Figura 3.20 se muestra un esquema de IFOC, donde se utilizaron los mismos
controladores que en el FOC con compensacién de términos cruzados. A continuacion se

presentan las simulaciones realizadas a este esquema de control.

Simulaciones

&

o (H2) y T(Nm)
o (4] a
- P=

0.5

rre’
> &
Ord (T)

tiempo (seg) tiempo (seg)

I
SS9
=

Ora (T)

f (Hz)

T

0.5

tiempo (seg) tiempo (seg)

Figura 3.21: Simulacién de IFOC. a) Velocidad de referencia F,.f y torque de carga 1;. b)
Velocidad medida f,.. ¢) Médulo del flujo del MI ¢,.4. d) Médulo del flujo estimado ¢,.4.

Para la simulacion se utilizaron las mismas ganancias que para el FOC. Estas se repiten
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a continuacién:

PI1: ky =25, ky =50,
PI2: ky =20, ki = 20,
PI3: ky =5, kis =50,
PIA: ky =5, ky = 10,

(3.113)

En la Figura 3.21a se muestra la velocidad de referencia F,.f en Hz y el torque de carga
aplicado 7; en Nm. La referencia F,.; fue una rampa ente £10 Hz. El torque de carga fue
un escaléon de 5 Nm. En la Figura 3.21b se muestra la velocidad medida f, en Hz. En la
Figura 3.21c¢ se muestra el médulo del flujo de la maquina ¢4 en Ty en la Figura 3.21d
el moédulo del flujo estimado qgrd en T. Como se ve en las figuras el controlador funciona

correctamente. No se obtuvieron resultados experimentales para este controlador.

3.3.6. Sensorless FOC

A continuacion se presentan dos esquemas de FOC que utilizan estimadores de veloci-
dad. Esto permite evitar el uso de sensores mecanicos, los cuales disminuyen la confiabi-
lidad del sistema aumentando ademés su costo y la frecuencia con que requiere manteni-
miento. Ambas estrategias evitan el uso de filtros pasabajos en sus estimadores de flujo.

La segunda se basa en estructura variable.

Primera estrategia

Para este esquema de control se propone un estimador de flujo rotérico y velocidad que
no contiene integradores de lazo abierto en sus estimadores y, en consecuencia, no sufre de
las limitaciones en la zona de bajas velocidades que fueron vistas en la subseccion 3.3.2.
El estimador propuesto estd basado en el que se utiliza en [32], pero evita la utilizacién

de filtros pasabajos.
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Estimador de flujo y velocidad

El estimador que se propone estd basado en las ecuaciones (2.63) y (2.64), estimando
la velocidad del rotor a través del producto vectorial entre la corriente estatorica medida

y la estimada:

dis ~ g 7 d(lgs

N KTy -y ey 3.114
dos M. 1 A

Y = R 11

@ T T T Imeen (8.115)
d;‘f = K x1), (3.116)

donde ky = 1/(6L,), ks = M/L,, x representa producto vectorial y K es una constante
definida por el disenador. Los parametros indicados con " son los utilizados en el estimador,
que pueden diferir de los parametros reales. En la Figura 3.22 se muestra el diagrama
en bloques que representa a estas ecuaciones. Este estimador es similar al MRAS (ver
seccién 3.4) en el sentido de que se utiliza un modelo de referencia y uno adaptable. La
ecuacién (3.114) se usa como modelo de referencia y la (3.115) como modelo adaptable.
En este caso, la adaptacion se basa en comparar las fases de 3 e %g a través del producto
vectorial planteado en (3.116). De acuerdo a esta ecuacién, si las fases son diferentes el
producto vectorial genera una senal de correccién que lleva la velocidad estimada @, en
la direccién correcta. Un esquema de adaptacién similar fue propuesto en [35], donde se
utiliza un controlador PI y el producto vectorial entre el error de estimacién de corriente
y el flujo estimado. A continuacién se hara una descripcion heuristica del funcionamiento
del estimador para el caso en que los parametros del estimador coinciden con los de la

méquina. Las ecuaciones (2.63) y (2.64) en estado estacionario pueden escribirse como

v = (Rs+ jwoLy)ii + jwkady, (3.117)
MksyR,

S = — = 45 3.118
O = M+ R (3.118)
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Figura 3.22: Estimador propuesto, diagrama en bloques.

R, oL,
IWW—A__]
Ve L ko M D % I@er,

Figura 3.23: Representacién circuital de (3.119).

que combinadas resultan en

JwMksk3R, 2

s:Rs ] Ls .
v (Rs + jwo +jWMk2+k§Rrw%

S

)is. (3.119)

La representacion circuital de esta ecuacion puede verse en la Figura 3.23. Cuando los
parametros del estimador coinciden con los de la méquina, este circuito también es valido
para el estimador. En la Figura 3.24 se muestra el dngulo de la admitancia de entrada
de este circuito en funcién de wy para distintos valores de w. Supdngase que la méquina
estd trabajando a f = 50 Hz y a la frecuencia de deslizamiento que se marca en la
Figura 3.24 como punto A. Si la velocidad estimada @, es menor que la velocidad real,
entonces el deslizamiento estimado serd mayor al real (punto B en la Figura 3.24). Luego,
la corriente ¢ estard atrasada respecto a %i, por lo que el producto vectorial de (3.116)

serd positivo. Esto hara que la velocidad estimada se incremente hasta igualar la velocidad
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real. El mismo razonamiento puede usarse para el caso en que la velocidad estimada
sea mayor que la real. Esto implica que, con la maquina en estado estacionario, (3.116)
siempre lleva la velocidad estimada en la direccién correcta. La convergencia del estimador
esta determinada por la pendiente positiva de la admitancia en la Figura 3.24, sin embargo,
es notable que esta pendiente sélo es positiva para un intervalo acotado de wg/w en torno
a cero. Para valores grandes de |wg/w| esta pendiente se hace negativa para algunas
frecuencias f. Esto quiere decir que la convergencia del estimador es sélo de caracter
local. También es interesante notar que las pendientes de las curvas de la Figura 3.24
disminuyen a medida que la frecuencia disminuye, lo que indica que la convergencia del

estimador sera mas lenta a baja velocidad.

-40

-100

punto A

punto B
-120 -
-140 i i i I i i i i j
-0.1 -0.08 -0.06 -0.04 -0.02 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1

1 'lr 1
-..'u,,-f_,.f w

Figura 3.24: Angulo de la admitancia de entrada (grados), arg(i(jw)/vs (jw)).

De la ecuacion (3.114) puede escribirse, para la maquina

. klk'gS ]{}1
L2 L Y R S 3.120
S T T RR T SRR (3.120)
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y para el estimador
. —.) (3.121)
S+ k’lRS S + kle

donde se ha supuesto que puede haber desajuste de parametros. Independientemente del
error que haya en los parametros del estimador, (3.116) hard que ij tienda a 7:. Suponiendo

que el transitorio de convergencia ha finalizado, se tiene que 7° = %, y de (3.120) y (3.121),

S

A _k’1]€28+1%1Rs s
" ]%1]%28"_]51}%5 "

(3.122)

Esta ecuacién muestra que el flujo estimado no depende de R, y cuantifica el error de
estimacion ante incertidumbres paramétricas en k1, ks y R,. Sin embargo, la incertidumbre
en R, introduce error en la velocidad estimada. Para ver esto, supongase que no haya
incertidumbre paramétrica en los demas parametros. Es decir, Ii’s = R, 1%1 =ky /2:2 = ko.
En estas condiciones, de acuerdo a (3.122) resulta que qg;f =@y dgzg;f Jdt = d¢s/dt, y la

ecuacion (3.115) para el estimador resulta

dg: M . 1.

R (3.123)
y para el motor

d¢i M ] 1 . s

E = L_TRTZS - (L_TRT - jnpwr)(br' (3124>

Restando estas dos ecuaciones y aplicando al resultado el producto vectorial por derecha
con ¢;, se obtiene
15X ¢S T
Oy =y — O [RT - Rr} , (3.125)

2 2
np || @]

que cuantifica el error de estimacion en la velocidad ante el desajuste del parametro R,.
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Consideraciones practicas

Al momento de implementar el estimador, es necesario discretizar sus ecuaciones. La

ecuacion (3.115) es no lineal, y puede escribirse matricialmente de la siguiente forma,

d TQ T iSO[
7 ¢ =A ¢ + B , (3.126)
(brﬁ ¢rﬁ isﬂ
donde,
—1/7, —n,w,
A = / S (3.127)
nyw, —1/7,
B = M/7. (3.128)

Para discretizar esta ecuacion con un periodo de muestreo Tsaypre, €s necesario calcular
la exponencial de la matriz A (ver [56]). Expandiendo eATs4MPLE en series de Taylor, y

despreciando los términos de orden mayor que dos, la discretizacién resulta

Ay = T+ ATsanpre + A Téunprin/2: (3.129)

donde A, y By son las discretizaciones de A y B respectivamente, e [ es la matriz identi-
dad. La dependencia de la matriz A con respecto a la variable w, presenta una desventaja,
pues las matrices Ay y By no pueden ser calculadas a priori, sino que deben ser recalcu-
ladas en cada instante de muestreo. Esto agrega un costo computacional adicional a la

implementacion de este algoritmo.

Simulaciones y resultados experimentales

A continuacién se presentan las simulaciones y resultados experimentales obtenidos

para un FOC, implementado utilizando el estimador de flujo y velocidad propuesto en
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1 1.00v 2 1.00% ;10,02 S00%~ +2 STOP 1.00% 2 1.00V - 10.08  S00%- £2 STOP

d)

e

1 1.00% 2 1.00v —10.0%  S00m/ £2 STOP

(r/)rd

R R TR P YRS RS YR R ST EY YA R

Figura 3.25: FOC sensorless, rango de velocidad completo. a) Simulacién donde se muestra
la referencia de velocidad Fj.; y la velocidad medida f,. b) Resultados experimentales
donde se muestra F,.r y f,. ¢) Simulacién donde se muestra f, y la velocidad estimada fr.
d) Resultados experimentales donde se muestra f,. y fr. e) Simulacién donde se muestra

f. v el flujo estimado ¢,q. f) Resultados experimentales donde se muestra f, y $rq. Escala

de velocidad: %0 dIi{VZX — 503HZ. Escala de flujo: %X , donde X: nuiimero de divisiones.

esta subseccion. Este esquema de control utilizado fue idéntico al de la Figura 3.18, re-
emplazando el estimador de flujo y el sensor de velocidad por los estimadores propuestos.

Las ganancias de los controladores fueron elegidas empiricamente, y se presentan a con-
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10 1} —
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e)
e 1Hz
sl
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al - —1Hz
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3  \
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1.00s/ £2 STOP

Figura 3.26: FOC sensorless, rango de baja velocidad. a) Simulacién donde se muestra
la referencia de velocidad Fj.; y la velocidad medida f,. b) Resultados experimentales

donde se muestra F,.r y f,. ¢) Simulaciéon donde se muestra f, y la velocidad estimada f;.

d) Resultados experimentales donde se muestra f, y fr. e) Simulacién donde se muestra
fr v el flujo estimado ¢,4. f) Resultados experimentales donde se muestra f, y ¢,q. Escala

: . 1157 . L
de velocidad: %X — %. Escala de flujo: ’d—‘;’VX , donde X: nuimero de divisiones.

tinuacion:
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PL i ky =25, kq =50,
PLy: ky =50, k=25,
PIy: ky =05, k=5,

Ply: ky =25, ky =25,

&, K = 1000,

En la Figura 3.25 se muestran los resultados de simulaciéon junto a los resultados
experimentales. La Figura 3.25a muestra la velocidad de referencia F}..; junto a velocidad
medida f,, en una simulacién. La referencia aplicada es una rampa variante entre +10 Hz,
con un escalén de 5 Hz. El escalén se utiliza para probar la respuesta del controlador ante
cambios bruscos de referencia. La Figura 3.25b muestra las mismas variables, obtenidas
de resultados experimentales. La Figura 3.25¢ muestra la velocidad medida f, junto a la
velocidad estimada fr = w,/2m, para una simulacién. La Figura 3.25d muestra las mismas
variables, obtenidas de resultados experimentales. La Figura 3.25¢ muestra la velocidad
medida f, junto al flujo rotérico estimado qud, en una simulacién. El flujo es llevado a
su valor nominal. La Figura 3.25f muestra las mismas variables, obtenidas de resultados
experimentales. Como se ve en todas estas figuras, los resultados experimentales coinciden

con las simulaciones. No se aplicd torque de carga.

En la Figura 3.26 se muestran los mismos resultados en la zona de baja velocidad,
donde la referencia aplicada fue un tren de pulsos variando entre 1 Hz. Tanto en las
simulaciones, como en los resultados experimentales, la respuesta del motor presenta os-
cilaciones. Esto se debe, en parte, a los efectos de la cuantizacion de las variables en la
implementacion en DSP (ver la subseccién A-2.2 del apéndice). También se debe, como
se explicd, a que la velocidad de convergencia del estimador es menor a baja velocidad

que a alta velocidad. En este caso tampoco se aplico torque de carga.
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Segunda estrategia

Esta estrategia utiliza un estimador de flujo rotérico basado en estructura variable
([55]). El estimador propuesto, que fue desarrollado por el autor de esta tesis en [8], no
depende de la resistencia rotérica R,. Tampoco hace uso de integradores puros ni filtros

pasabajos. Sin embargo, el estimador de velocidad utilizado para el control sensorless

depende de R,.

Estimador de flujo

A continuacion, se desarrollaran las ecuaciones que describen el estimador de flujo
rotorico que se propone. Reescribiendo las ecuaciones eléctricas del MI en el campo trans-

formado de Laplace, se obtiene

sty = ki[vl — i Rs — kasoy], (3.131)

1
soy = kil + (jnpw, — —)o, (3.132)
T,

r

donde s es el operador derivada en el campo transformado de Laplace, k; = 1/(oLs),

ke = M/L,, ks = M/7.y 7, = L./R,. En la Figura 3.27 se muestra el diagrama en

S¢;

\7'_1 — Jnpwy

,
¢7”
»
Ll

Y

[

Ifg <

Figura 3.27: Modelo eléctrico. Diagrama en bloques.
bloques que representa estas ecuaciones. Introduciendo la nueva variable

1
& = katg — (— = K)Gr + Jnpundy, (3.133)

T
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donde k > 0 es una constante arbitraria, y reemplazando esta ecuacién en (3.131) y

(3.132), se obtiene

kl . S

— S — Rg° —k 1, 3.134
s (US Us 2s—|—/<a§) ( )
1

S+ kK

£ (3.135)

En la Figura 3.28 se muestra una representacion alternativa de las ecuaciones de la maqui-

na utilizando la nueva variable definida. La relacion entre £° e if no depende explicita-

o
>

S+K

Figura 3.28: Representacion alternativa. Diagrama en bloques.

mente de 7., por lo tanto, se espera que una estimacién de £° obtenida de las corrientes y

tensiones estatéricas sea insensible a las incertidumbres de 7.

El estimador de flujo rotdrico propuesto utiliza estructura variable para calcular £° y

tiene la siguiente forma:

k’l A ~ S

Ml — R — i 2 1

. (vs Rgi: 2. n§ ) (3.136)

Ksign(e), (3.137)
1

C s 3.138

et 8 (3.138)

donde e = @5 —7J, K > 0 es una constante arbitraria, k;, ko y g son los valores nominales

del ki, ko v R, respectivamente y ¢ es una constante que se describe a continuaciéon. En

la Figura 3.29 se muestra el esquema del estimador propuesto.
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Y

Ksign(e)

O

S ®»

S+ kK

>

&
easd
&5

Figura 3.29: Estimador de estructura variable.

A

Determinacion de la constante ¢

Planteando la ecuacién del error de estimacién de corriente utilizando (3.134) y (3.136),
y suponiendo todos los parametros del estimador iguales a los pardmetros reales de la
maquina, resulta

A { e sles — 55]} : (3.139)

S|s+k

Como se ve en esta ecuacion, si e = 0 entonces £° — £° = ¢q, con ¢; una constante. Luego,

£ 4 ¢ = €5, que reemplazado en (3.135) resulta en

~ c1 1 -
= — 8 3.140
0=t (3.140)

entonces ¢ = c1/k. Esta constante se calcula en la practica para cada componente del
vector ¢;. El calculo consiste en obtener el valor medio de £} en un ciclo. Ese valor
medio es ¢. Este método de cdlculo se debe a que cuando el médulo del flujo se mantiene
constante, en el plano a3 representa un vector rotante, y por lo tanto, su valor medio
debe ser cero. Para el calculo, se captura el valor maximo y el minimo de &} entre dos
cruces por cero simultaneos y se computa ¢ como

5j‘i'maz _éjs‘zmzn

3 sit= tzg,

¢ = (3.141)

éi(tzg) sit>t,,
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para i = «, 8 donde t.1 y f.2 son los tiempos de cruce por cero de {3 que se muestran en
la Figura 3.30d. La ecuacién (3.141) muestra que la velocidad actualizacién de ¢; depende
de la frecuencia de &3. El cdlculo se habilita cuando se detectan dos cruces por cero

consecutivos cuyo intervalo de tiempo es menor que 200 mseg.

Anadlisis de estabilidad

A continuacién se demostrara la estabilidad del estimador de flujo rotérico propuesto.

De (3.133)-(3.135) y de (3.136)-(3.138),

k1 ks -
= s g 142
e= " =&), (3.142)
donde
S+ K .
n® = (avy — bi) + d&?, (3.143)
s

con a = (]%1 - /{:1)/(12:11%2), b= (/%lfx’s - l{?le>/(l%ll%2) y d= ]{?1]{?2/(]%1]%2). Derivando (3142),
se = —re + kiky(n® — Ksign(e)). (3.144)

Definiendo la funcién candidata de Lyapunov como V = e'e/2, donde se toma e como un

vector columna, y usando (3.144) se obtiene
sV < —kele + kiky(In°| — KI) el (3.145)

donde I es la matriz identidad y |x| representa el vector de los valores absolutos de las
componentes de x. Luego, si K > sup(|n®|) entonces sV < 0 para ||e|| > 0, que prueba la

estabilidad del observador.

Estimador de velocidad

A continuacion, se presenta el estimador de velocidad desarrollado. Obtenido el vector

de flujo rotérico, se puede calcular su posicién angular 6 a partir de (3.54). Conocido este
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angulo, se puede aplicar la transformacién dg a (3.133) para obtener,
&, = M7 Vigy + npw, bra, (3.146)

donde Tig/4,§° = &a + j&¢- Utilizando esta ecuacion, es posible despejar la velocidad

rotoérica w, como,
gq - k2Rrisq

W, =
’ np¢rd

(3.147)

La velocidad estimada puede obtenerse reemplazando las senales reales por sus estimacio-
nes. Sin embargo, debido a que la estimacion {35 de la variable £° proviene de la estructura
variable, es una senal con gran contenido arménico de alta frecuencia. Como la velocidad
rotorica es de variacién lenta en comparacién con é ¥ es conveniente filtrar f % para eliminar
dichas componentes de alta frecuencia. Reemplazando las senales reales en (3.147) por sus

estimadas, se obtiene
gq - k:QRrZ.sq

np¢rd

&, = LPF , (3.148)

donde Ta@/dq(és +KE) = éd —i—qu, Togaqts = isa+ jisq donde el dngulo 6 utilizado en Tos/dq
se obtiene a partir del flujo rotérico estimado, y LPF representa la aplicacién del filtro
pasabajos que elimina las componentes de alta frecuencia en 55. Notese que el estimador
de velocidad depende de R,. Utilizando el estimador de flujo rotérico y el estimador
de velocidad, se realiza un FOC. Los resultados de simulacion obtenidos se muestran a

continuacion.

Simulaciones

Para simular los estimadores propuestos, se utilizé un esquema de FOC. El mismo fue
idéntico al que se muestra en la Figura 3.18. Se reemplazé el estimador de flujo rotérico
por el de estructura variable y la mediciéon de velocidad por el estimador de velocidad

propuesto. Las ganancias de los controladores fueron elegidas de forma empirica, y se
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muestran a continuacion:

Ply:  ky =25, ky = 50,
Ply:  ky =20, ki = 20,
Ply: kys =10, ks = 50,
Ply: ky =5, ky =10,

K = 500, k= 100.

Los resultados de la simulacién se muestran en la Figura 3.30. Para probar la conver-
gencia del estimador de flujo con el calculo de ¢, impuso un valor inicial al flujo del motor.
Este valor fue ¢7(0) = [0,2 0,2]'T". En la Figura 3.30a se muestra la velocidad de referencia
F,e¢ junto con el torque de carga aplicado 7; y la velocidad medida f,. Al principio, se
aplica una rampa de referencia de velocidad de pendiente baja, para magnetizar el motor
y que se estabilice la constante ¢. Luego, cuando el flujo se establece en su valor nominal,
se varfa la velocidad de referencia entre +10 Hz con una pendiente de 103 Hz/seg. Tam-
bién se aplican escalones de torque nominal (5 Nm). Notese que se mantiene la velocidad
de referencia en cero durante breves periodos de tiempo. La velocidad medida muestra
que se logra un bajo error de seguimiento de la referencia, inclusive a velocidad cero.
En la Figura 3.30b muestra que el error de estimacién de velocidad f, — fr es pequeno
luego del transitorio inicial, que es producido por el tiempo de convergencia del calculo
de ¢. En esta figura también se muestra el error de estimacién de flujo ¢ — qZ;ﬁ El mismo
tiende a cero a medida que ¢ converge al valor real de c¢. En la Figura 3.30c se muestra
el médulo del flujo real ¢,4, que se lleva a su valor nominal, y las corrientes directa i
y en cuadratura is,. Como puede apreciarse, la corriente directa se mantiene constante,
pues controla el flujo, mientras que la corriente en cuadratura varia para compensar el
torque de carga y aumentar o disminuir la velocidad del MI, de acuerdo a la referencia
dada. Finalmente, en la Figura 3.30d se muestra la convergencia de ¢,, que se calcula a

partir de la senal filtrada £}, que se muestra en la Figura 3.29. Ante la condicién inicial
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Figura 3.30: Simulacion de FOC sensorless con estimacion de flujo rotérico por estructura
variable. Se establecié un flujo inicial ¢7(0) = [0,2 0,2]'T" en la maquina para ver la
convergencia de ¢. a) Velocidad de referencia F,.f, torque de carga 1} y velocidad rotérica
fr- b) Error de estimacién de velocidad f, — fr y Error de estimaciéon de flujo ¢ — ([5;? c)
Amplitud del flujo ¢,q y corrientes directa isq y en cuadratura iy,. d) Convergencia de é,
calculada a partir de &§,,.

elegida en el flujo rotorico de la maquina, el tiempo de convergencia de ¢, que muestra
esta figura es de aproximadamente 0,6 seg. Este tiempo coincide con el tiempo en que
disminuye el error de estimacién de flujo en la Figura 3.30b. No se obtuvieron resultados

experimentales sobre estos estimadores.
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3.4. Otras técnicas de control y estimacion

En esta seccién se presentan controladores y estimadores que explotan propiedades

adicionales del MI o que se basan en técnicas diferentes a las exploradas hasta este punto.

3.4.1. Direct torque control (DTC)

El DTC es una técnica alternativa al FOC. Su principal ventaja es que utiliza menos
parametros del modelo, por lo que ejerce un control mas robusto ante variaciones de los
mismos. Ademds, considera explicitamente el inversor. En [51] se hace una derivacién
formal del método DTC, basada en perturbaciones singulares y utilizando herramientas
de control no lineal. Para fundamentar el DTC, primero se derivara una expresion para

el torque en funcién de ¢; y ¢3.

El torque eléctrico generado es, de acuerdo a (2.65),

2M s s
Te = gL—rnpng X 1. (3149)

Combinando esta ecuacién con,
¢S = Ly + Mi,

¢ = L,i°+ Mi,

se obtiene
M

L.L,o

M
L.L,o

T, =

[GVRI )
[GVIN )

npdr X ¢ = np ||07]| |93 sen(), (3.150)

donde 7 es el angulo entre ¢ y ¢. Si se desprecia la caida de tensién en R, la derivada

del flujo estatorico respecto al tiempo sera aproximadamente

95 _ s

) 151
o vs (3.151)
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Si se considera un intervalo de tiempo finito At, esta ecuacion puede aproximarse por

Ag® = vPAL, (3.152)

donde y A¢? es la variacion del flujo estatorico en este intervalo de tiempo. Como ¢
estd filtrado por la constante de tiempo rotorica 7,., si At es pequeno, puede considerarse
que ¢; se mantiene constante en ese intervalo de tiempo. Luego, ante una variacién de

flujo estatorico, se produce una variacién de torque eléctrico generado que resulta

M

AT, =
L,.L.,o

np |97 1165 + Agg]| sen(Ar), (3.153)

Wl N

donde Ay y AT, son la variacién del angulo entre ¢ y ¢$ y la variacién de torque eléctrico
generado respectivamente, producidas por la variaciéon de ¢3. Esto implica que se puede
introducir una variacién de torque directamente proporcional a la variacion de la tension

de entrada en un intervalo finito de tiempo.

3]
S

1
¢ref €o , H¢
I I > s é
P Tabla v - 2
» Lag/abe P O
2B gy de vectores S
Te B
1
Teref €T, ‘ ( A .
! i
,J | sector s Tobe/ap |€=
! ! Labe
Tt
~ | -
» <
1. e, T,
HéSH ~ Estimador <«——
slitf /72 p) 5
¢ So =+ gbsﬁ <

Figura 3.31: DTC.
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En la Figura 3.31 se muestra el esquema de DTC. El control de flujo y de torque
se realiza a través de dos funciones de histéresis. Para el flujo estatérico, la salida de la
funcion de histéresis esta dada por

1 si €y > HB¢,
H, = (3.154)

—1 si €y < —HB¢,

donde H By es el ancho de la banda de histéresis. Para el torque, la salida de la funcién

de histéresis esta dada por

1 si er, > HBTS,
Hr,=4 0 si —HBy, <er, < HBg, (3.155)
—1 si er, < —HBTQ,

donde H By, es en ancho de la banda de histéresis para el torque. El bloque estimador

obtiene el flujo estatdrico y el torque generado (no se desarrollaron estimadores de flujo

estatérico en esta tesis, pero son similares a los que se presentan en la seccién 3.3.2). El
torque se estima a partir de (3.150) como

A 2M - N

Te = = (Psalsp — Psplsa ) 3.156

3T (Psalsp — Pspisa) (3.156)

donde $§ = qgsa + jésg e 1) = 1sq + Jisp. El bloque tabla de vectores, que se muestra en

la tabla 3.1, selecciona entre los 8 posibles estados del inversor en funcién de las entradas

que le entregan los bloques de histéresis y el sector en que se encuentra el vector de flujo,

calculado por el bloque estimador.

En la Figura 3.32 se muestra a modo de ejemplo la trayectoria del flujo a través
de distintos sectores. Primero se magnetiza la maquina a frecuencia cero utilizando un
algoritmo de arranque, llevando el flujo al punto A. Luego, para el ejemplo de la figura,
se requiere rotacion en sentido anti horario, por lo que por la tabla se aplica el vector de

tension V3. El tiempo que dura la aplicacién de cada vector estda dado por el ancho del
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Tabla 3.1: Tabla de vectores

S(1) | S(2) | S(3) | S(4) | S(5) | S(6)
1 1 Vo V3 Vi Vs Ve Vi
1 0 Vo | Ve | Vo | Vi | Vo | Vi
1| -1] Vs Vi Vo V3 Vi Vs
-1 1 Vs | Vi | Vs | Vs | Vi | W
-1] 0 Vi | W Vi | W Vi | W
-1 -1 | Vs | Vs | Vi | Vo | V3 | V4

ViAt
Vs Vo
VAt
VzAt
S V ‘/7 V
4 v 1
§ < 0 >
Y5 Vi

s 2HB,

sref

Figura 3.32: Trayectoria de ¢ y estados del inversor.

ciclo de histéresis (una combinacién entre el ancho del ciclo de histéresis del control de

flujo y de el del control de torque).
A continuacién se resumen las caracteristicas principales del DTC:
e No hay lazo de control de corriente.
e No requiere un algoritmo de PWM tradicional.

e No requiere transformacion de las senales a un marco de referencia dg como en el

FOC.

e El control por banda de histéresis genera ripple en el flujo y en el torque, y la

frecuencia de conmutacion no es constante.
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3.4.2. Model reference adaptive system (MRAS)

El MRAS es un estimador adaptable de flujo y velocidad. Utiliza el modelo de tensién
dado por la ecuacién estatérica (2.63), que no depende de la velocidad mecénica, como
modelo de referencia y el modelo de corriente de la ecuacién rotérica (2.64) como modelo
adaptable. Como el modelo de tension no depende de la velocidad, se puede utilizar para
calcular el flujo rotodrico a partir de las mediciones de corriente y tension estatérica. Luego,
se compara este flujo con el calculado utilizando el modelo de corriente, que si depende
de la velocidad mecéanica. El error entre ambos flujos se utiliza para corregir la velocidad

estimada.

Y

i Modelo de tension

Y

Ve

Modelo de corriente

Y

Algoritmo de

adaptacion

Figura 3.33: MRAS.

En la Figura 3.33 se muestra el esquema del MRAS. El algoritmo de adaptacién debe
mantener la estabilidad del sistema y asegurar que la velocidad estimada convergera con
una dindmica satisfactoria. Utilizando el criterio de Popov para hiperestabilidad para un
sistema globalmente asintéticamente estable, se puede derivar la siguiente expresion para

el algoritmo de adaptacion,
K

G = (K + ), (3.157)

donde s es el operador de Laplace, K, es la ganancia proporcional, K; es la ganancia

~

integral y n = Af,aqﬁﬁrefﬂ — OrsPrrera- Esto es equivalente a hacer el producto vectorial
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entre el flujo de referencia y el estimado. Por lo tanto, el algoritmo de adaptaciéon tiende
a alinear el flujo estimado con el de referencia. Uno de los factores que determinan el
desempeno de este algoritmo de estimacién es, como se vio en capitulos anteriores, cémo
se aproxima el integrador puro del modelo de tensién. En [47] se describe un esquema de
control sensorless de un MI utilizando estimacién por MRAS. Se reporta buen desempeno
para frecuencias estatéricas por encima de los 2 Hz. En [43] se presenta un MRAS con
mejor desempeno. Se asegura un control mas robusto ante incertidumbres paramétricas,

en particular, incertidumbres en Ry.

3.4.3. Extended Kalman filter (EKF)

El EKF es un observador estocastico de orden completo. Se utiliza para la estimacién
recursiva de los estados 6ptimos de un sistema dindmico no lineal en tiempo real. Las
seniales que excitan el sistema se suponen ruidosas. El EKF también se utiliza para estimar
parametros desconocidos, o para la estimacién conjunta de estados y parametros. Las
fuentes de ruido en el EKF se introducen para tener en cuenta los errores de medicion
y modelado. Las ecuaciones presentadas en 2.2.4 que describen el modelo del MI pueden

escribirse en forma de variables de estado como

dx
dt
Y = CX, (3.159)

— AX + BU, (3.158)
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10000

C = : (3.162)
01000

U = [vS, vi]", (3.163)

X = [ i35 $a 035 ", (3.164)

= i3, i35]" (3.165)

En la Figura 3.34 se muestra el esquema del estimador EKF. El estimador EKF utiliza
el modelo completo del MI, donde w, se considera tanto un estado como un parametro.
Si la variacién de velocidad es despreciable, entonces dw,/dt = 0. Esta consideracion es
valida si el periodo de muestreo, utilizado al implementar el estimador en forma discreta,
es suficientemente pequeno o la inercia de la carga en el rotor es suficientemente grande.
Con w, = cte, el modelo del MI utilizando en el estimador EKF es lineal. Como la

implementacién es digital, el sistema discretizado tiene la siguiente forma,

X[k+1] = AgX[k] + BU[K] + V[K], (3.166)

Y[k = C.X[k]+WIk], (3.167)

donde A4, By y Cq son las discretizaciones de A, B y C' respectivamente, y V[k] y W[k]
son las discretizaciones de los ruidos de los estados y de las mediciones respectivamente.
Las senales de ruido V[k] y Wk] tienen valor medio cero y son seniales de ruido blanco
Gaussiano de X[k] e Y[k| respectivamente. Ambas son independientes de X[k] e Y[k].
Las caracteristicas estadisticas de los ruidos estdn dadas por tres matrices de covarianza:
la matriz de covarianza () del vector de ruido del sistema, la matriz de covarianza R del

vector de ruido de medicién, y la matriz de covarianza P del vector de estados del sistema.

A continuacién se explica el algoritmo de actualizacion del estimador presentado en
[60]. El diagrama de flujo del algoritmo se presenta en la Figura 3.35. El algoritmo tiene
dos etapas principales, la etapa de prediccién y la de filtrado. En la etapa de prediccion

se calcula, a través del modelo de la maquina y de los estados estimados anteriores, el
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Paso 0

Inicializar el vector de estados y las matrices de covarianza

XO’ QO7 RO) PO

Paso 1

Predecir el vector de estados

X[k + 1|k] = X*[k + 1] = AgX[k] + BaU[K]

Paso 2 A 4

Estimar la matriz de covarianza P[k + 1]

Pk + 1] = flk+ 1Pk +1] +Q

donde

flk+1] = d(i,(AdX—l-BdUHX:X[

kot ]

Paso 3 v

Calcular ganancia del filtro de Kalman

Kk +1] = P [k + W [k + 1) (h[k + )P [k + 1]hT [k + 1] + R)?

donde
hk +1] = 22(CaX)|x=x+ s
Paso 4 4

Estimar el vector de estados

X[k4+1] = X [k + 1)4+K[k+ 1Y+ 1] =Yk + 1))

Paso 5 A4

Actualizar la matriz de covarianza del error

Plk +1] = P*[k + 1] — K[k + 1]h[k + 1]P*[k + 1]

Figura 3.35: Algoritmo de EKF.

préximo valor predicho de los estados X*[k+1]. También se calcula la matriz de covarianza

de estados predicha P*[k + 1] utilizando el vector de covarianza Q. En la etapa de filtrado
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se obtiene el préximo valor de los estados estimados X [k+1] a partir del vector de estados
préximos predichos X*[k+1] y del término de correccién Ke, donde e = Y [k+1]—Y [k+1]
con K la ganancia del EKF. La ganancia K se optimiza para minimizar el error e, de
manera que este tienda a cero en las sucesivas iteraciones.

Es evidente que el DSP donde se implemente el EKF debe ser muy rapido, ya que el

algoritmo debe ser iterado varias veces ante las mismas senales de entrada para que el

error de estimacién disminuya a valores aceptables.

3.4.4. Estimacion de velocidad a través de inyeccion de senales

Los métodos de inyeccion de senales explotan propiedades de la maquina que no son
reproducidas por el modelo fundamental de la misma. Las seniales inyectadas excitan la
maquina a frecuencias mayores que la fundamental. Las corrientes de alta frecuencia re-
sultantes generan concatenaciones de flujo que se cierran a través de los caminos de fuga
del estator y del rotor, dejando el flujo mutuo concatenado de la onda fundamental practi-
camente inalterado. Por lo tanto, los efectos de alta frecuencia se consideran superpuestos
e independientes a los efectos de la frecuencia fundamental. La inyeccién de estas senales
de alta frecuencia se utiliza para identificar las propiedades anisotrépicas de la méaquina.

Una anisotropia magnética puede ser causada por la saturaciéon de los caminos de fuga
que atraviesan el campo fundamental. La orientacién espacial de la anisotropia estd co-
rrelacionada con el dngulo v del campo (medido en un sistema de coordenadas af3), y
puede ser identificada procesando la respuesta de la maquina a las senales inyectadas.
Otras estructuras anisotrépicas son las barras discretas en la jaula del rotor. También
pude disenarse el rotor para lograr una variacion espacial de las propiedades magnéticas.
Esto puede lograrse de varias formas, como por ejemplo, variando la resistencia de los
conductores exteriores en una jaula doble ([12]), variacién de la profundidad de las barras
del rotor o variacién en el ancho de las ranuras del rotor ([16]). Identificar la anisotropia

sirve para identificar la posicion del rotor, que luego se utiliza para obtener su velocidad
([13]).
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En general, el sistema de recuperacién de la posicién de las anisotropias a partir
de inyeccion de senales es complejo, ya que la relacion senal-ruido suele ser baja y la
separaciéon espectral de las senales ttiles es pobre. Un estudio detallado de los métodos

de inyeccién de senal puede encontrarse en [28].

3.4.5. Estimacion de velocidad utilizando redes neuronales

¢T6f 1 isdref Vsd -
M |salida
Usq| X
frref PI lsqref )
3 .
> % Vabe - Labe
Tabc/ af
1 Y \ 4
o= M fsgres o i
A Tr lsdref ¢7

<
Modelo de tensi(’)n‘

Regla delta

Figura 3.36: IFOC con estimacién de w, por red neuronal.

En [21] se presenta una alternativa para la estimacién de velocidad utilizando redes
neuronales. Se aplica a un IFOC del MI. Se utiliza una red neuronal de dos capas y
tres neuronas para realizar la estimacion. Siguiendo la idea del estimador MRAS, se
utiliza el modelo de tensién del MI como modelo de referencia, y el modelo de corriente,
que es representado por la red neuronal, se utiliza como modelo adaptable. El estimador

propuesto sufre de las limitaciones de los integradores puros por usar el modelo de tension.
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A continuacién se repiten las ecuaciones estatérica y rotorica

ao; _ L i

— S — Ryi® — Lyo—= 1
dt M(vs RSZS SU dt )7 (3 68)
dgbi _ ] . 1 s
dt - TTZS + (.]npwr i>¢r (3169)
(3.170)
Definiendo la derivada discreta del flujo como
de; ¢y k] — o[k — 1]
“lk—1] === - , 3.171
dt | ] TsampLe ( )
donde Tsanpre es el periodo de muestreo, se puede reescribir (3.169) como
T. .
ikl = (1= R0k — 1+ (Tsanpremw, [k — 1) G5k — 1)
T
+ (Mw)ii[k —1]. (3.172)
Esta ecuacién puede escribirse de la siguiente manera
Dk] = Wi X, + WoXy 4+ WaXs, (3.173)

donde ®[k]| es la salida de la red neuronal y representa el flujo estimado, X; = ¢5[k — 1],
Xy = joi[k — 1] que son entradas a la red neuronal obtenidas del modelo de tension,
X3 = i%[k—1] que es la entrada a la tercera neurona medida del MI, Wy = 1=Tsappre/ 7,
Wy = Tsamprenpwrlk — 1]y Wy = MTsampre/7.. Tanto W) como W5 se mantienen
constantes, mientras que W5 se actualiza a partir del error entre el flujo del modelo de
tensién y el flujo estimado por la red neuronal. Luego de suficientes iteraciones, cuando
el error se hace pequeno, se puede recuperar un estimado de la velocidad mecanica w,
a partir de Ws. El esquema de control del IFOC sensorless propuesto se muestra en la
Figura 3.36. La actualizacién del pardmetro W5 se realiza a través de la regla delta, que

minimiza la energia de la funcién de error y se describe a continuacién. La funcién de
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energia a minimizar se define como
E = —e[kle[k]", (3.174)

donde e = ®[k] — ¢[k]. La actualizacion de W; se calcula como

_dE  dE d¢}
AWy des dW,

AW,[k] = — Rele[k] X3]. (3.175)

En otros trabajos, como [31] y [59], se proponen métodos para estimar la resistencia

estatorica y rotérica del MI utilizando redes neuronales.

3.5. Conclusiones

En este capitulo se desarrollaron diversos esquemas de control, comenzando por los
esquemas clasicos mas sencillos hasta llegar a controles sensorless de alto desempeno. Se
encontro que efectivamente los esquemas basados en FOC tienen una respuesta dindmica
més rapida que los basados en V/ f = cte, y que la misma mejora si se realiza la cancelacién
de términos cruzados en el controlador. Se estudiaron algunas estrategias sensorless y se
encontré que en general estas fallan en el rango de bajas velocidades. La mayoria de los
controladores fueron implementados en un microcontrolador y probados en una banco
de pruebas de motores, comprobando asi la validez de las simulaciones. Finalmente, se
presentaron, con caracter informativo, otras lineas de control y estimacion que no fueron

reproducidas experimentalmente en este trabajo.
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Capitulo 4

CONCLUSIONES FINALES

En esta tesis se ha estudiado el modelo fundamental del MI y las principales estrategias
de control que se han desarrollado basadas en este modelo. El estudio se realizé en orden
de complejidad creciente, casi histérico, comenzando con controladores escalares basicos
hasta llegar al control vectorial sensorless. Se estudié el control que mantiene el cociente
V/f constante, a lazo abierto y lazo cerrado, compensando la caida en R a lazo abierto
y luego mediante un estimador de flujo. También se estudié este control en una estrategia
sensorless. Luego, se estudié el control vectorial directo. Se probd su funcionamiento
sin y con compensacién de términos cruzados y utilizando diversos estimadores de flujo.
También se realizaron pruebas de estrategias sensorless. Se estudié el control vectorial
indirecto. Finalmente, se revisaron otras lineas de control, como el direct torque control, y
de estimacién, como el extended Kalman filter, inyeccion de senal y la utilizacién de redes

neuronales.

De acuerdo a las simulaciones y resultados experimentales obtenidos, los métodos de
control de lazo abierto sélo son tutiles en aplicaciones de bajo desempeno, donde el torque
de carga es constante, o no es necesario un control preciso de la velocidad. Los métodos
de control escalar de lazo cerrado son 1tiles donde no se requiere un desempeno muy alto,
pero si un buen control de la velocidad en estado estacionario. Por tdltimo, los métodos

de control vectorial tienen un desempeno equivalente al que se obtiene en motores de
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DC, y se utilizan cuando se requiere un buen seguimiento de trayectorias, tanto en estado
estacionario como en los transitorios. Cabe destacar dentro de los métodos de control
vectorial que, en general, los controles sensorless sélo funcionan adecuadamente en el
rango de medias a altas velocidades.

Ademas de desarrollar el modelo y los controladores a nivel tedrico, se estudié y se
puso en funcionamiento un prototipo experimental para realizar ensayos de laboratorio.
La implementacion fisica de los controladores aporté un conocimiento invaluable sobre
las dificultades y las distancias que existen entre el mundo teérico y el mundo practico,
revelando que, en general, el poner en funcionamiento estos algoritmos requiere pensar
sobre un gran nimero de problemas adicionales que no se tienen en cuenta muchas veces
a la hora de realizar una simulacion. Entre estos problemas se pueden enumerar:

1) Trabajar en aritmética de punto fijo para realizar la implementacién en un DSP. La
aritmética de punto fijo produce ruido de cuantizacion, lo que limita el funcionamiento
de los controladores en regiones de trabajo donde los niveles de sefial son pequenos (baja
velocidad).

2) El filtrado y acondicionamiento de las senales medidas, como por ejemplo las co-
rrientes, que suelen tener ruido y offset.

3) La medicién de la velocidad a través de un encoder, que requiere algoritmos espe-
ciales para obtener buenos resultados cuando la velocidad es baja.

4) Los tiempos muertos y las no linealidades del inversor, que deben ser modelados y
debidamente compensados para lograr un funcionamiento adecuado de los controladores
en la zona de baja velocidad.

5) La carga computacional de los controladores a implementar, que puede en muchos
casos superar la capacidad del DSP utilizado.

6) La implementacion de discretizaciones online para estimadores que tienen un pardame-
tro variante (w,). La misma debe realizarse mediante aproximaciones de Taylor, pues
requiere el calculo de la exponencial de una matriz.

7) Limitar las acciones de control, ya que los actuadores fisicos se saturan.
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8) Limitar la potencia méxima exigida al sistema, ya que es facil superarla pidiendo
una respuesta dindmica muy veloz.

9) Implementar protecciones fisicas para proteger el hardware utilizado.

Al tratar de implementar controladores sensorless basados en el modelo fundamental
se hicieron evidentes las limitaciones de los mismos. Como se ha explicado en esta tesis,
el modelo fundamental del MI no es observable a frecuencia cero. Esto hace que, hasta la
fecha, no haya ninguna estrategia sensorless basada solamente en el modelo fundamental
que funcione con robustez a frecuencia cero. Sin embargo, existen infinidad de estrategias
que tratan de lograr un control estable a velocidades cada vez méas bajas. Todas estas
estrategias, que a primera vista pueden parecer diferentes, son en iltima instancia el
resultado de combinar siempre el mismo nimero de ecuaciones y de incégnitas de formas
diferentes. El resultado generalmente es el mismo, y esta claramente ilustrado en la Figura
3.24, donde se ve que la velocidad de convergencia del estimador propuesto se reduce a
medida que se reduce la frecuencia eléctrica aplicada. Ninguno de estos modelos puede
lograr un buen desempenio a velocidades arbitrariamente bajas.

Se puede concluir que en aplicaciones que requieran control en todo el rango de velo-
cidades sin utilizar sensores mecanicos, los controles basados en modelo fundamental han
llegado a su limite. Para estas aplicaciones es necesario recurrir a técnicas mas avanzadas
que exploten otras propiedades de la maquina, como los métodos de inyeccion de senales,

o la deteccién de las anisotropias propias de la construccion del MI.
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APENDICE

En este apéndice se describen los detalles practicos que es necesario conocer para
implementar el control del MI. En la seccion A-1 se describe el esquema de modulacion
space vector modulation, que fue la modulacién utilizada para la implementacion de los
controladores. En la seccién A-2 se explica la estructura de programacién utilizada para
implementar los controladores tanto en el DSP fisico TMS320F240 de Texas Instruments
como en el DSP virtual utilizado para las simulaciones. También se explica como se
implementaron los controladores trabajando en aritmética de punto fijo y cuales son las
limitaciones de la misma. En la seccion A-3 se presenta un modelo para las caidas de
tension del inversor real, asi como también una forma de compensarlas. En la seccién A-4
se presentan los resultados experimentales obtenidos de los ensayos realizados al motor
utilizado. Por ultimo, en la seccion A-5 se presentan consideraciones particulares para
los ensayos debidas al banco de pruebas utilizado para los mismos, y se presentan las

caracteristicas del DSP utilizado.

A-1. Modulacién Space Vector Modulation (SVM)

En esta seccion se presenta el esquema de modulacion utilizado en la implementacion
de los diversos controladores desarrollados a lo largo de este trabajo. En lugar de utilizar
la cldsica modulacion Pulse Width Modulation (PWM), donde se compara la senal de
referencia con una onda triangualr, se opté por utilizar SVM debido a que permite generar

tensiones sinusoidales de salida con amplitudes mayores que PWM sin necesidad de sobre
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modular ([64]). Una gufa para la implementacién de esta modulacién en el DSP utilizado
puede encontrarse en [63]. En el esquema PWM, la maxima tension sinusoidal de fase que

puede generar el inversor sin sobre modular es

Vdc
2 7

(A-1)

VfpwM =

donde Vg es la tension del bus y vepwas es la tension pico de la salida de una pierna
del inversor, medida respecto del neutro del motor. En la modulacion SVM, la maxima

tension sinusoidal de fase que se puede alcanzar es

Vdc
VfsvmM = \/3

(A-2)

Esto quiere decir que si la tensién del bus de continua Vj. se genera a través de un
rectificador trifasico (V. = V32 220 V), la méxima tensién sinusoidal de fase que se
puede generar tiene la misma amplitud que la tensién de una fase de la red eléctrica. Esto
permite controlar motores trifasicos sin tener que utilizar elevadores de tensiéon en el bus
de continua. La ecuacién (A-2) serd demostrada mas adelante. A continuacion se presenta

el modelado del inversor en coordenadas af3.

A-1.1. Modelo del inversor en coordenadas a3

Vdc

Y R R
‘/gatea | ‘/a ‘/gateb | ‘/b ‘/gatec I g

C

GND
Figura A-1: Inversor trifasico.
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En la Figura A-1 se muestra el esquema de un inversor trifdsico. Sea V;;, la tension de

disparo de los IGBTS, se definen las tensiones de gate normalizadas como,

Vgatea = ‘/g]atea/%ha
Vgateb = ‘/gateb/‘/thv
Vgatec = ‘/gatec/‘/th-

(A-3)

En todo momento en cada pierna hay una llave cerrada y una abierta, por lo que para
describir el comportamiento del inversor alcanza con analizar el estado de las llaves su-
periores de cada pierna. Se supondrd que una tensiéon de gate normalizada de 1 implica
que la llave esta cerrada y una tensién de gate normalizada de 0 que estd abierta. Se ve
entonces que hay ocho estados posibles, que van desde 000 (todas las llaves superiores

abiertas) hasta 111 (todas las llaves superiores cerradas). Esto implica que

‘/aGND = Vdcvgateaa (A_4)
Vienp = VieUgaten, (A-5)
‘/CGND - Vdcvgatec' (A_6)

Las tensiones V,, V}, v V. estan medidas respecto al centro de una carga en estrella conec-
tada al inversor, como muestra la Figura A-2. Para hallar la relacion entre estas tensiones

y los estados de las llaves se utiliza el hecho de que V, +V, + V., = 0 y las ecuaciones

(A-4)-(A-6),

2 atea ~ ateb atec

A e (A-T)
2 ateb — atea ~ atec

Vi = Vet _Jnter, (A-8)
2 atec — atea ate

A e S (A-9)
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Figura A-2: Carga en estrella.

Tabla A-1: Estados posibles del inversor.

Vgatea | Vgateb | Vgatec Va Vp Ve Uab | Ubc | Vca
0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 1 | —1/3| -1/3] 2/3 | 0] 1|1
0 U [ 0 | —i3]2/3 |13 1|10
0 1 1 | —2/3] 1/3 | 1/3 | -1] 0 | 1
1 0 | 0 | 2/3 |—1/3[=1/3] 10 |1
1 0 1 1/3 —2/3 1/3 1 -1 0
1 1 0 1/3 1/3 —2/3 0 1 -1
1 1 1 0 0 0 0 0 0

Normalizando estas tensiones respecto a Vj. se obtiene,

Vo = Va/vdm
v = V / Vies
Ve = ‘/c/‘/dc

(A-10)

En la tabla A-1 se muestran los estados posibles, las tensiones respecto del centro de la
estrella y las tensiones de linea normalizadas respecto a V..

Aplicando la transformacién (2.66) con constante \/m a las tensiones v,, vy y V.
se obtiene el modelo del inversor en coordenadas «/3. La tabla A-2 muestra el resultado
de aplicar esta transformacién, donde las tensiones v; = v,, + jvs3 estdn normalizadas

respecto de Vy.. En el mismo también se definen los vectores, en coordenadas a3, que
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Tabla A-2: Estados posibles del inversor (af3).

Vsay Vsf vector
0 0 Voo (000)
—1/V6 | —V/3/2 | Va40(001)
)

)

—1/v6 | V/3/2 | Vig(010
—/2/3[ 0 | Vig(011
2/3 0 Vo(100)
1/v6 | —v/3/2 | Vao(101)
1/v6 | V3/2 | Vio(110)
0 0 Vi (111)

[l Bl Bl el == K== Nen ) Han] ¥V}
== o|lolrR~lololT

el KNl Henl Nl Nen ) Bl Nenll e

Vi20(010) 9 Veo(110)

Vaio(001) 2 V0(101)

Figura A-3: Estados del inversor.

representan cada estado. En la Figura A-3 se muestran los estados, representados en el
plano af a través de los vectores definidos en la tabla A-2. Los estados (000) y (111) son

vectores de médulo cero, y no se muestran en la figura.

Representaciéon de una tensién arbitraria

Dos estados se dirdan adyacentes cuando difieran sélo en el estado de una de las piernas
del inversor (por ejemplo, (000) y (001) son adyacentes, pero (000) y (101) no). Dada
una tension arbitraria vy muestreada cada 7, segundos es posible representarla en cada
periodo de muestreo, en valor medio, mediante tres estados del inversor. Dos estados
seran adyacentes y no nulos, mientras que el tercero serd el estado nulo adyacente al

ultimo estado no nulo. Es importante notar que para pasar de un estado cualquiera a
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otro adyacente so6lo se requiere variar las llaves de una pierna. Esto es deseable, ya que
no es posible garantizar el pasaje de un estado a otro no adyacente. Si el inversor se
encontrara, por ejemplo, en el estado (001) y se deseara que pase al (100), habria que
variar simultaneamente las llaves de las piernas a y ¢. Como las llaves son fisicamente
diferentes, tendran tiempos de respuesta ligeramente distintos. Esto hard que el inversor
pase por un estado incierto, que puede ser el (000) si la pierna ¢ responde primero, o el

(101) si la pierna a responde primero.

El valor medio de la tensién v; a representar en un periodo de muestreo 7, serd

7 o /Tp ()t = 2V, + 2y o+ 201000 0 V(111) (A-11)
Vg = Us = 7 Ve T 75 Vateo T 0 ) -
Tp 0 Tp Tp Tp

donde V, es uno de los dos estados entre los que se encuentra v;, V,i¢ es el estado
adyacente, 77 es el tiempo que se debe estar en el estado V., T5 es el tiempo que se debe
estar en el estado V460 y Tp €l tiempo en el estado cero. El estado cero serd V(000)
o V(111) dependiendo cual sea el adyacente al estado V,160. El estado cero no aporta

tension al valor de v7, sino que completa la duracion del periodo de manera que
To +TV + 15 =1T,. (A-12)
Si la frecuencia de muestreo es lo suficientemente rapida como para que v pueda consi-

derarse constante en un periodo de muestreo, entonces (A-11) puede escribirse como

T T T
= — — — 111)). A-1
Tpvx + Tpvxﬂso + Tp(V(OOO) o V(111)) (A-13)

S S
Vg = Vg

La maxima amplitud de v{ que puede representar el inversor se obtiene cuando 7 = 0.

En esta condicidn, utilizando (A-12) en la ecuacién anterior se obtiene,

T T,
S= o+ (1 2 ) Vioo, A-14
R ( Tp) o0 (A-14)
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que es la ecuacién de una recta que une el estado V, con el adyacente. Esta ecuacion
determina los limites (aristas 1 a 6) que se muestran en el hexdgono de la Figura A-3.
Para representar un valor arbitrario de v, se deben conocer los estados entre los que
se encuentra. A continuacion se describe un algoritmo para determinarlos.
La Figura A-3 esta dividida en seis sectores, numerados de 1 a 6. Encontrando el sector

que contiene a v se determinan los estados que lo representan.

‘/(Luzl < 0

Va2 <0 10(110)

V;Luzl <0 ‘/auzvl >0
‘/auzg >0 VauxZ <0

Vauwl >0
‘/:LUIQ <0

V(zuzl > 0
VauzQ >0

Figura A-4: Signo de las funciones auxiliares.

Proyectando las componentes de v sobre un eje perpendicular al estado Vg, como se

muestra en la Figura A-4, y restando dichas proyecciones se obtiene la funcién auxiliar

Vauz1l = Vsa 5€1 60° — vgg sen 30°, (A-15)

y haciendo lo mismo con el estado Vi se obtiene la funciéon auxiliar

Vauzz = —Vsa 5en 60° — vy sen 30°. (A-16)

El signo de estas funciones puede verse en la Figura A-4. Utilizando como tercera funcién

auxiliar a

‘/au:CB = Vs, (A_17)
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Tabla A-3: Sectores.

N |-1|-5]3|1]|5|-3
sector | 1 | 2 |3]4|5]| 6

los sectores quedan determinados por los signos de las tres funciones. El sector que contiene

a v; puede obtenerse de

N = sign(Vauzs) + 2sign(Vauz1) + 4sign(Vauzs), (A-18)

utilizando la tabla A-3.

Conocidos los estados que representan a v: y el hecho de que el estado cero no aporta
al valor de esta tensién, pueden despejarse los tiempos T} y T» de (A-13) como

-1

T V{L‘ o V{L‘ fe% USOé
o | e e , (A-19)

T Vs Vieteo)s Vsg
donde V, = [Viz)a Vie)s]' ¥ Varso = [Mat60)a Viate0)sl'- To se despeja de (A-12) una vez

hallados T} y T5. En la Figura A-5 se muestra la implementacién temporal de los seis

estados en la salida PWM del inversor para una v dada en cada sector.

Maxima tensién por fase utilizando SVM

A continuacion se mostrara que la relacién entre la tension del bus de continua y la

méxima tensién sinusoidal de fase representable utilizando SVM, estd dada por (A-2).

El lugar geométrico de transformar tensiones sinusoidales al plano «f es un circulo,
como muestra (3.8). Como la maxima tensién que puede representar el inversor en el
plano af esta contenida por el hexdgono de la Figura A-4, el circulo mas grande que se

puede representar en dicho plano es el que tiene el radio que se muestra en la Figura A-6.
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To/d T2 T2 Tof2 T2 /2 Tofd To/4 T/2'Ty/20 Ty/2 Tof2T1/2 To/d
S e o B N
c 1 c [

Vooo Voo Voo Viir Voo - Vo Voo - Vooo Vizo Voo Viir Veo Vizo Vooo

(000)(100) (110) (111) (110)(100) (000) - (000)(010)(110) (111) (110)(010) (000)
U5 en el sector Vo —Veo Vs en el sector Veo— Vizo
CTo/A T2 Ta/2 To/2 To/2,T1/2 To/4 |  To/d T/2T/2; Ty/2 [To/2.T1/2; To/4 |
b o o | b e L |
¢ —_I ‘ ] ] l_— ‘ ¢ —I ' ‘ ‘ ' l_
Vooo V120 Vmoj Vi Vlsojvuoj Vooo Voo Vaao Viso' Viir Viso Voo Vooo
(000)(010)(011) (111) (011)(010) (000) 1(000) (001)(011) (111) (011)(001) (000)
UZ en el sector Vizo —V/180 U5 en el sector Viso—V 240
To/4 T/2iT/20 To/2 (/2 Th /20 To/4 /4 T2Th/20 Ty/2 (Ty/2 T1/20 To/4
a I I I I I a ] ]
b f f f f f b . ‘ \ \ \ ‘
S s (S
; Vooo ;V240 ;V:mo; Vin ;V300;V2403V000 ; Vooo Vo iV:zooi Vin iVsUU Vo iVEJ(J()
*(000) (001)(101) (111) (101)(001) (000) (000)(100)101) (111) (101)(100) (000)
U5 en el sector Vaao—V 300 Vs en el sector Van—Vo

Figura A-5: Estados SVM en PWM. Las senales a, b y ¢ representan las tensiones de en
las compuertas de los IGBTSs.

Este radio, por pitagoras, es

VBIP = oI+ 11vo/2?,
sl = \/(M)Q—(l/zﬂ)sz%, (A-20)
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Vi0(110)

Vo(100)

Figura A-6: Maxima tensién sinusoidal representable en o utilizando SVM.

donde la hipotenusa del tridngulo tiene médulo ||Vy|| = ||Veo|| = /2/3, de la tabla A-2,
y el cateto menor tiene médulo ||V /2|| porque el tridngulo formado por Vi y Vi tiene

dngulos internos de 60°. Utilizando (3.8) con (A-20) se obtiene

\/§ Vie
—v — _
2 fSVM \/57

Ve
VfsvM = d (A-21)

7

Este resultado demuestra (A-2).

A-2. Implementacién y simulacién de los controlado-

res

En esta seccion se muestra la estructura de programacion utilizada tanto para simular
los controladores como para obtener los resultados experimentales. También se explica la
implementacién de los controladores utilizando operaciones béasicas de punto fijo y cuales

son sus limitaciones.
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A-2.1. Programas
Para DSP

El DSP utilizado (descrito en la subseccién A-5.1 de este apéndice) puede ser progra-
mado utilizando instrucciones de bajo nivel, tipo assembler, o utilizando el lenguaje C.
Para facilitar la programacion se definié una estructura basica de programa que sirve para
implementar todos los controladores y que puede verse en la Figura A-7. En la misma,
PAN significa programa de alto nivel, que estd escrito en C, y PBN programa de bajo
nivel, escrito tanto en C como en assembler. Primero, se configura el DSP, definiendo
el periodo de muestreo Tsayprp para el controlador discreto, eligiendo la logica de las
salidas, el tipo de modulacién a utilizar, la cantidad de entradas A/D a capturar, etc.
Luego, se inicializan todas las variables propias del programa del controlador que se desea
implementar. A continuacion, el DSP ejecuta un bucle infinito en el cual se puede rea-
lizar operaciones largas, que requieran muchos periodos de muestreo para completarse.
Finalmente, cada vez que transcurre un periodo de muestreo, se produce una interrup-
cién en la que el PBN captura las senales de entrada y calcula la velocidad, se ejecuta
el PAN del controlador que se desea implementar y luego el PBN ejecuta las acciones de
control comandando las salidas del DSP. Cuando finalizan todas las operaciones dentro
de la interrupcion, el programa retorna al bucle infinito hasta que se produce una nueva

interrupcion, que corresponde al siguiente periodo de muestreo.

La estructura presentada se crea en un archivo de bajo nivel (lenguaje del DSP) que
se encarga de todas las operaciones de configuracion y repetitivas. El programa que se
ejecuta en el bucle infinito y el que se ejecuta durante las interrupciones se crean en un
archivo de alto nivel programado en C. Este es el archivo que cambiara cada vez que se
desee implementar un nuevo controlador. Las distintas configuraciones posibles se eligen
en tiempo de compilacién, no en tiempo de corrida. Es decir, dependiendo de como se
desee configurar el DSP se compilard uno u otro sector del programa de bajo nivel. Las

variables de seleccion de qué sectores se compilan se encuentran al principio del programa

127



Configuracién PAN:
Modulacion PWM o SVM?
Simétrica o asimétrica?

Medir velocidad?

Ntmero de entradas a capturar? }

Tiempo de compilacion

A
Configuracion PBN

Interrupcién

Inicializacion
de variables PAN

PBN: Captura de entradas
y calculo de w,

Y
Interrupcién PAN|

Cada Tsanpre

v
Tiempo real

Bucle PAN

PBN: Salidas PWM

v conversores D/A

Figura A-7: Estructura de programa.

de alto nivel. Algunas operaciones repetitivas también se codificaron en el programa de
bajo nivel. Entre estas se encuentran, el calculo de la modulacion SVM a partir de las
tensiones vs, ¥ Usg que calcula el programa de alto nivel, y el calculo de la velocidad a

partir de los pulsos que envia el encoder de medicion de velocidad.

Para simulacién

Como se explicd en la subseccién anterior, el programa de alto nivel se encarga del
calculo de las senales de control, mientras que el programa de bajo nivel se encarga de la
interfaz con el mundo exterior. La ventaja de esta estructura de programa es que se puede

reemplazar el programa de bajo nivel por uno que simule el funcionamiento del DSP. Este
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cambio es totalmente transparente para el programa de alto nivel e implica que una vez
simulado correctamente un controlador sélo se debe cambiar de programa de bajo nivel
para implementarlo en el DSP. El archivo de bajo nivel que simula el DSP esta escrito en

lenguaje C y fue creado luego de un estudio minucioso del funcionamiento del DSP.

Medicién de la velocidad

A continuacion se describe el algoritmo utilizado para calcular la velocidad a partir de
los pulsos entregados por el encoder.

Existen dos algoritmos bésicos para la medicién de la velocidad utilizando un encoder.
El primero consiste en contar la cantidad de pulsos entregados por el encoder en una
ventana de tiempo fija. El tiempo que dura esta ventana determina la rapidez con la que
se actualiza la medicion de velocidad. Cuanto mas baja sea la velocidad que se quiere
detectar, mayor duracién debera tener ventana de tiempo utilizada. Por este motivo, este
algoritmo funciona bien sélo en el rango de velocidades medias a altas. La velocidad

estimada de esta forma a partir de los pulsos esta dada por

p
Twprev

: (A-22)

W, =27

donde T,, es el tiempo de duracion de la ventana durante la cual se cuentan los pulsos, p es
el nimero de pulsos contados y p,, es el nimero de pulsos por revolucion que entrega el
encoder. El segundo algoritmo consiste en contar el tiempo entre pulso y pulso. En teoria,
esto permite detectar velocidades arbitrariamente bajas, pero en la practica es necesario
fijar un tiempo maximo luego del cual la velocidad se considera igual a cero. La velocidad

estimada de esta forma a partir de los pulsos esta dada por

1
AR Y S — A-23
Tmedidoprev ( )

donde T,cqido €s €l tiempo que tarda en llegar un pulso durante el periodo de calculo de

la velocidad estimada.
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a) A b) A
Wy Wy
4 TsampLe Wy
Wy _Hr_ |
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| | |
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w t oLy t

Figura A-8: Reconstruccién de la velocidad a partir de las sefiales de un encoder a)
Algoritmo de ventana de tiempo fija. b) Algoritmo propuesto.

El algoritmo propuesto e implementado en este trabajo es similar al primer algoritmo
presentado. Se utiliza una ventana de tiempo fija para contar pulsos, elegida lo suficiente-
mente grande como para detectar velocidades por debajo de 1H z. En el primer algoritmo,
el valor de la velocidad se actualiza cada T, y permanece constante, en el ultimo valor
de velocidad calculado, durante el conteo de pulsos. En la Figura A-8a se muestra la
velocidad w,, que se obtiene utilizando el primer algoritmo, junto a la velocidad real w,..
Como se ve en esta figura, el error que se comete en la estimacion de velocidad puede ser
grande durante el periodo de calculo de la misma. Como el periodo de muestreo TsanprE
del controlador es mucho menor que 7, la relativa lentitud con la que se actualiza la ve-
locidad estimada llevara al controlador a tomar acciones de control erréneas. Esto puede
provocar oscilaciones. Lo ideal es actualizar el valor de la velocidad estimada con la misma
frecuencia con que se toman las acciones de control, es decir, cada Tsaypre. Para lograr
esto, y mantener la precisién de estimacion de velocidad que brinda una ventana de ancho
T, se elige un T, multiplo de Tsapypre. Durante el periodo de célculo de velocidad, el
controlador realizard n = T,,/Tsap prE interrupciones para tomar acciones de control. En
el algoritmo propuesto, en cada interrupcién se almacena en un arreglo la cantidad de
pulsos registrados hasta el momento en que ocurre dicha interrupcion. Transcurridas las
n interrupciones, en el ultimo lugar del arreglo se tiene el nimero total de pulsos ocurri-

dos durante la ventana de tiempo T,,. Al comienzo del siguiente ciclo, cuando ocurre la
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primera interrupcion, la distancia temporal entre la cantidad de pulsos registrados hasta
el momento y los pulsos registrados en el primer lugar del arreglo es T),. Esto puede verse

en la Figura A-9, donde P[i] es el iésimo elemento del arreglo de pulsos. Utilizando la

1¢7 ciclo 240 ¢iclo
G G

|

> !
< )

Figura A-9: Ciclos de calculo de velocidad a partir de los pulsos entregados por un encoder
utilizando los pulsos anteriores guardados en el arreglo P.

diferencia entre la cantidad de pulsos actuales p y la cantidad de pulsos guardada en P[1]
se calcula la velocidad actual. Luego, se guardan los p pulsos en el arreglo para poder
utilizarlos durante el tercer ciclo. En la segunda interrupcién, se utiliza para calcular la
velocidad la diferencia entre los p pulsos ocurridos hasta ese momento y los guardados en
P[2]. Nuevamente, los p pulsos se guardan en el arreglo. El proceso se repite hasta com-
pletar el segundo ciclo. Lo que se logra de esta forma es una actualizacion de la velocidad
cada TsapprLe pero con la precision de una ventana de T,,. El proceso podria repetirse
en los siguientes ciclos, pero de esta forma se requiere un arreglo de longitud infinita. En
la practica se utiliza un arreglo de longitud n, y los valores de p actuales se sobreescriben
en este arreglo a medida que se calcula la velocidad actual. Sélo se comete error en el

primer ciclo, donde no hay valores de pulsos anteriores almacenados. El algoritmo 16gico
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utilizado en la practica se muestra a continuacion,

— Pl
W, = 27rp M,
Twprev
Pli] = p,
T = 1+1,
Sit = n entonces 7 = 0.

En la Figura A-8b se muestra la velocidad recuperada a partir de los pulsos utilizando
el algoritmo propuesto. Como se ve en esta figura, la velocidad se actualiza mucho més

rapido manteniendo la precisién del primer algoritmo.

A-2.2. Implementacién en punto fijo

El DSP utilizado para la implementacion de los controladores realiza sumas, restas y
productos con niumeros de 16 bits. Su unidad aritmética y 16gica (ALU) realiza el producto
de dos nimeros de 16 bits y guarda el resultado en un registro de 32 bits, conocido como
acumulador. En esta subseccién se mostrara como utilizar aritmética de punto fijo para

implementar los controladores.

Tanto los estimadores propuestos como los controladores PI pueden describirse a través
de funciones de transferencia. Estas funciones de transferencia pueden ser discretizadas
una vez definido el periodo de muestreo Tsayprr que utilizard el DSP para capturar las
senales de entrada y aplicar las acciones de control. Dada la discretizacién de una funcion

de transferencia (ver [56]),

2" 4 ap1z2” ™Y+ a2+ a
x
bz ™+ byy12= M=) 4 4 bz + by

y(z) = (2), (A-24)

donde los a;,0 < ¢ < n son los coeficientes del numerador y los b;,0 < j < m los del
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denominador, siempre es posible escribir la salida ”y” como una ecuacién a diferencias,

o[k = %{W[k — ]+ anazlk — (n—1)] + .. + agz[k]
bylk — 1] — bu_rylk — (n — 1)] — .. — byy[k — 1]} (A-25)

Esto quiere decir que para implementar los controladores solo es necesario, en principio,
poder realizar sumas de productos. A continuacion se vera coémo representar los coeficien-

tes, y las variables, en punto fijo.

Representacion de un nimero en punto fijo

La representacién decimal standard de un nimero de 16 bits signado utilizando com-
plemento a dos es

Nyo = —b152'5 + b2 + .+ b2 + by, (A-26)

donde los b;,0 < i < 15 son los bits del numero digital y pueden valer 0 o 1. Este nimero
puede variar entre —32768 < N,o < 32767. La resolucién, o cuantificacién que tiene esta
representacion es el nimero decimal mas chico que puede ser representado. En este caso,
todos los bits en cero y by = 1 dan el niimero decimal 1. Esto quiere decir que niimeros
decimales con coma no pueden ser representados de esta forma. Supongase ahora que ante
el mismo numero binario se divide la representacion decimal standard por una potencia

arbitraria de 2, entonces

=52 b 2" 024 Dy

Nn o

(A-27)

donde el subindice gn indica que el nimero decimal en representacién standard se divi-
de por 2". Con esta representacién, el nimero puede estar entre —32768/2" < N, <
32767/2", y la resolucién serd 1/2". Por ejemplo, para n = 15, —1 < N5 < 32767/32768
con una resolucién de 1/2'. Como se ve, hay una relacién de compromiso entre el médulo

maximo representable y la resolucion de representacion del nimero decimal. En la tabla
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Tabla A-4: Representacion decimal de un niimero binario

Q Rango

q0 | 32767/—32768
ql | 16833.5/—16384
q2 | 8191.75/—8192
q3 | 4095.875/—4096
qd | 2047.93/—2048
g5 | 1023.96/—1024
q6 511.98/—512
q7 255.99/—256
q8 127.99/—-128
q9 63.99/—64
ql0 31.99/—-32
qll 15.99/—16

ql2 7.99/—8
ql3 3.99/—4
ql4 1.99/—2
ql5 0.99/—1

A-4 se muestran los rangos de los niimeros decimales que se pueden representar utilizando

distintos valores de n.

Como se menciond en la subseccién A-2.1 los controladores se programan en lenguaje
C. El compilador de lenguaje C a lenguaje de DSP convierte las variables de C de tipo
short int a nimeros binarios que se guardan en los registros del DSP. Un short int es un
nimero binario de 16 bits escrito en representacién standard como se muestra en (A-26),
es decir, un nimero entero entre 32767 y —32768. Entonces, dado un nimero decimal
N,ea que se desea cargar a un registro del DSP, el procedimiento para convertirlo a un
short int es el siguiente: Primero, utilizando la tabla A-4 se determina el gn de N,eq.

Luego, su representacion en short int sera

Ndigital = trunC(Nreal2n>7 (A_28)

donde la funcién trunc() trunca el valor entre paréntesis al entero mas cercano a cero.
Notese que en la representacién se comete un error maximo de 1/2", por lo que es con-

veniente elegir siempre el gn mas grande que contenga a N,., en su rango. Esto puede
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verse al recuperar el nimero real a partir del nimero digital. De (A-28),

N/ o Ndigital _ trunC(Nreal2n> (A—29)

real on on )

luego el error méximo sera

Nrea 2" —t Nrea 2" 1
Cmaz = MAX(Nyeat = Nyooy) = max{ : 2nrunC( 2 - on’ (A-30)

A modo de ejemplo, si N, = 2,73568 entonces gn = ¢13 y su representacion digital

(a los fines de la programacién en C) serd
Naigitar = trunc(2,73568 2'%) = 22410. (A-31)

Haciendo el camino inverso, de (A-29) el niimero decimal que se obtiene a partir de esta

representacion digital es

Nuigitar 22410
el = o5 = gy = 27355, (A-32)

Cuyo error es

1
€ = Nycat — Nlogy = 273508 — 2,73559 = 84,207 10°° < 5. (A-33)

Suma de niimeros en distinto ¢

Sean los numeros digitales Agg, ¥ Bagm, donde la d del subindice indica nimeros
representados en short int, con n = m + i, con ¢ entero mayor que cero. Si se desea
sumarlos, se deben expresar los dos en el mismo ¢. El ¢ a utilizar serd el menor de los dos,

ya que el rango es mayor a menor ¢. Con la definicién dada se debe pasar Agy, a gm. De

(A_29>7

A/ _ Adqn
T 2TL Y

(A-34)
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que pasado a gm aplicando (A-28) queda

Adgn
Adgm = trunc(A;Qm):trunc(%Zm)
Adgn Adgn
= trunc(ﬁ?m) :trunc(%). (A-35)

Luego de obtener Ay, se realiza la suma. La aparicién de una divisién en (A-35) que debe
ser realizada en tiempo real no presenta ningiin inconveniente a la hora de implementarla
en DSP, ya que dividir por potencias de 2 equivale a realizar un desplazamiento a derecha
de los bits del dividendo. En este caso se desplazaran ¢ bits a la derecha. Notese que la

reduccion de g introduce un error adicional por la pérdida de resolucién que implica.

Es importante chequear que el resultado de la suma esté en 16 bits, ya que esta
operacion puede dar overflow, por ejemplo, si se suman dos ntimeros mayores que 16384.
Si esto sucede basta con dividir el resultado de la suma por 2, reduciendo el ¢ del resultado

en 1, pues como méaximo la suma de dos niimeros de 16 bits ocupa 17 bits.

A modo de ejemplo, sea Agg2 = 12853 y Bygs = 22451. Sus valores en decimal seran

Al = Agg2/2"? = 31379y B!, = Bags/2® = 87,699. Susumaes A’__,+B’ ., = 90,8371.

real real real

Entonces, de (A-35)

12853
94

Aggs = trunc( ) = 803, (A-36)

luego

qug = Adqg + qug = 23254, (A—37)

que representa el nimero real C'_, = 23254/2% = 90,8359. Se puede apreciar en este

eal

ejemplo que el error introducido por la pérdida de resolucion se manifiesta en el tercer

decimal.

136



Multiplicacion de dos ntimeros de distinto ¢

Sean los nimeros digitales Agyn ¥ Bagm con n # m. Se desea multiplicarlos y que el

resultado del producto sea un nimero de 16 bits. Como

A " 215

4] = |52 < 5
2 2
B " 215

1B, = | drqn | < o,
2 2

entonces,
o 915+15 915
Bl < S = G (A-38)

Esto indica que para que el producto quede en 16 bits, la representacion digital de C!. =

A! B! debera estar en g(n +m — 15). Luego, de (A-28)

AdgnBagm
Cuaginsm—1s) = trunc(ALB.2"7 %) = trunc( d§n+7jq grrtm—15)
Ayor Buorn
= trunc(—dq215dq ). (A-39)

Al implementar el producto en el DSP, el resultado del mismo se guarda en un registro de
32 bits, el acumulador. La ecuacién (A-39) indica que para obtener dicho resultado en 16
bits, se debe realizar un desplazamiento de 15 bits hacia la derecha al registro acumulador.
Luego, el resultado en 16 bits estard dado por los 16 bits menos significativos de dicho
registro. En la Figura A-10 se muestra un diagrama en bloques que representa el producto

en punto fijo.

A modo de ejemplo, sea Agg = 2154 y Byg = 12547. Entonces,

ALB! = (2154/2%)(12547/2°) = 3299,101.

Siguiendo el procedimiento para el producto digital se tiene que,

2154 12547

i) = 824, (A-40)

Clg(—2) = trunc(
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Luego C! = 824/27% = 3299,101.

Adqn B dgm

A 4 Y

ALU
X

:

Acc = 16 bits, 16 bits, | a0 1.1
Accy  Accy, 32 bits

v

Acc = Acc >> 15 bits | 32 bits

v

Resultado = Accy, 16 bits

Figura A-10: Producto en punto fijo.

A-3. Compensacion de las caidas de tension del in-
versor real

Debido a los tiempos muertos, las caidas de tension colector-emisor de los IGBTSs y
a las caidas en los diodos, la tension que aplica el inversor al motor no es exactamente
la tensién de referencia. Cuando el motor trabaja en la zona de bajas velocidades, esta
diferencia se hace notable. Esto se debe a que el ciclo de trabajo es pequeno, lo que acentia
el error introducido por los tiempos muertos, y las caidas de tensién en los componentes
son comparables a las tensiones que se desea generar. Para mejorar el comportamiento
del inversor en este rango de velocidades, es necesario modelar estas caidas de tension
del inversor real y compensarlas sumandolas a la tension de referencia. Para el modelado
se supondra que siempre hay corriente circulando en algiin sentido y que este no cambia
durante el periodo de conmutaciéon. Esta es una aproximacién valida, ya que el motor es

basicamente una inductancia y en un periodo de conmutacién tendra suficiente energia
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como para mantener una corriente circulando. Se supondra que los diodos tienen una
caida de tension infinita cuando se los polariza en inversa, y una caida constante cuando
se los polariza en directa. Ademas, se supondra también que la tensién colector emisor de
los IGBTSs es constante. Las transiciones de estado de los componentes se consideraran

instantaneas.

Uref A
a) b)
‘/;ic >
Voa | : t
Uref : I>0 :
\ ‘/Zic - ‘/ce - :
1, ~Va |
V — B 2
N
vV, : I <0
Vie + Va — : |
/78 S
| Ly
! :Tdt: : t
> <> |
I 1., | |
> |
» Iy .

Figura A-11: a) Pierna del inversor. b) Efecto de los tiempos muertos y de las caidas en
los diodos y colector-emisor.

En la Figura A-11b se muestra el efecto de los tiempos muertos y las caidas de tension
en los diodos y colector-emisor en la tension de salida ante una referencia dada. En
la misma 7}, es el periodo de conmutaciéon de los IGBTs y Ty representa los tiempos

muertos. Cuando la corriente es positiva, los tiempos muertos disminuyen el valor medio
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de la tensién de salida. Cuando es negativa, lo incrementan. De la figura, cuando I > 0,

Ton - Tdt B Tp - Ton + Tdt

‘/O = — Vc - ‘/ce V,
Tp ( d ) Tp d
T,, — 1T,
= P Vi~ Vee + Vi) — Vi (A-41)
Tp
Cuando I < 0,
o Ton + Tdt Tp - Ton + Tdt
Vo = 7, (Vae + Va) + T, Vee,
Ton + T
= R (Vie — Veo + Vi) + Vee. (A-42)
Tp
Combinando (A-41) y (A-42) se obtiene
T‘m T V;:e Vi . che -V,
Vo= (Vae = Ve + Vo) — %(Vdc Vet Vo) + LY enr) + Td (A-43)
P P

A-3.1. Compensacion

Debido a las caidas de tension del inversor real, para lograr que este copie una tensién
de referencia v,y se le debe aplicar una compensacién. Se llamard vy, a la tensién de
. . , . . L.
referencia compensada. Al aplicar vy, ; al inversor real, sus salidas serdn iguales a las que
se obtienen de un inversor ideal ante una referencia v,.¢. En un periodo 7T}, el tiempo de
encendido T,,, se calculard en base a la tensién de referencia a través de la relacion
TO?’L

/
v =
)
re Tp

Vie. (A-44)

De (A-43) y (A-44) la tensién de salida se relaciona con la de referencia de la siguiente

manera,
U,;,e T ‘/ce + V . ‘/vCB - V
Vo= <L (Vie = Ve +- Vi) — | 22 (Viae — Vie + V) + ~o | sign(1) + ~<-2. (A-45)
‘/dc Tp 2 2
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Como se desea que la salida siga la tension de referencia v,.f, entonces

Uref = ‘/;7

(A-46)
luego, de (A-45) y (A-46), la tensiéon compensada deberd ser
Upep = K1Ures + 2, (A-47)
donde,
Ve
K =

Vdc - ‘/ce + Vd

idc Tdt ice—i_‘/d . ice_id
pr— . — —_— ‘/ —_— I _——_— .
2 Vie = Vee + Va4 { {Tp (Vae = Vee & Va) + =5 | sigm(J) 2 }

Los valores de tensiones Vj, V.. v el valor de Ty utilizados para las simulaciones y los

resultados experimentales se encuentran en el apéndice, en la seccion A-5.2.

A-4. Ensayo del MI

A continuacién se presentan los resultados de los ensayos realizados al motor utilizado

para obtener los resultados experimentales. En la tabla A-5 se muestran los datos de

chapa del motor utilizado.

A-4.1. Ensayo de CC para medir R;

Utilizando un tester se midio la resistencia entre dos bobinados estatoéricos,

2R = 19,6 Q,

R¥ = 980Q. (A-48)
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Tabla A-5: Datos de chapa del motor.

0,75 kW | 1430 rpm | 50 Hz | cos¢ 0,75 | 220 V rms | 2.2 A rms | n, = 2

Tabla A-6: Ensayo de vacio.

Viase (V 1ms) | Ifqse (A rms) | P (W)
220 1.52 70
209.7 1.41 63
199.3 1.28 57
186.6 1.17 51
168.5 1.02 43
138.3 0.81 31
104.4 0.61 20
.7 0.47 13
43.1 0.29 6.3

Utilizando el coeficiente de resistividad del cobre se obtiene la resistencia estatorica a

temperatura de operacién normal (75 C°),

o o Q
RE" = RI[1+0,00382-5 (75 C° = 25 €°)] = 11,6718 ©. (A-49)

A-4.2. Ensayo de vacio

En la tabla A-6 se muestran los datos capturados en la prueba de vacio. De (2.80),

V(220 V)2 — (1,52 A 11,6718 Q)2
271 1,52 A 50 d

seg

Leg=Lis+ M = = 459,211 mHy. (A-50)
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Tabla A-7: Ensayo de rotor trabado.

Vfase (V rms) Ifase (A I‘IIlS) P (W)
46.53 2.3 89
45.33 2.21 83.4

Tabla A-8: Pardmetros

Ry R, Lig =L, M
11.6718 | 5.404 | 18.0856 m | 441.1253 m

A-4.3. Ensayo de rotor trabado

En la tabla A-7 se muestran los datos capturados en la prueba de rotor trabado. De

(2.82)
4533 W
R, = 222 Y 116718 Q) = 5,404 Q,
(2.21 A)?
de (2.83),
45,33 V 83,4 W
Lis = Ly — i i — 18,0856 mHy,
©T T g 50 mIp01 A sen(acos( 2y &) mHy
v de (2.84),

M = 459,211 mHy — 18,0856 mHy = 441,1253 mHy.

Los parametros obtenidos se resumen en la tabla A-8.

A-5. Hardware utilizado

(A-51)

(A-52)

(A-53)

En esta seccion se describe el hardware utilizado para obtener los resultados experi-

mentales.

A-5.1. DSP

Los controladores fueron implementados en el DSP TMS320F240 de Texas Instru-

ments. Debido a la complejidad de los mismos y a los retardos de captura de los converso-
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res A/D (6 useg) se trabajé con una frecuencia de muestreo de 2500 Hz y una frecuencia de
conmutacién de 1/7, = 10 kHz. Se utilizé un encoder HEDS-5640 de Agilent Technologies
para capturar la velocidad. Todos los controladores fueron implementados a esta frecuen-
cia de muestreo. Las variables de interés fueron capturadas utilizando un osciloscopio y

los conversores D/A del DSP.

A-5.2. Banco de pruebas

TMS320F240
A T

G T T T N
‘ v Inversor ;
} Vi =270V |
. |
> Transformador } Rectificador 165 uF x 1200 V \
o | . . . I
B 5 > > By [ &Y }
| ——>20v/110v > T m |
s > T oy e
§ ‘ AL LR
| N N |
| J J |
| J

=
[ —
KA

encoder

Figura A-12: Descripcion en bloques del hardware utilizado.

Para realizar los ensayos se utilizé un banco de pruebas desarrollado como proyecto
de grado por alumnos de la Universidad Nacional del Sur. Es un banco multipropdsito
constituido por moédulos interconectables. Los médulos utilizados y su conexién se mues-
tran en la Figura A-12. Los bloques que se encuentran dentro del rectangulo punteado
representan modulos del banco de pruebas, los demas son dispositivos externos al mismo.

Como se ve en este diagrama, el banco no dispone del hardware necesario para controlar
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un motor adicional. Por este motivo no se pudieron aplicar torques de carga al motor
utilizado en los ensayos. Los IGBTs del inversor tienen una tensién de aislacién de 600 V.
Alimentando el rectificador trifasico con tension trifasica de 220 Vpor fase, la tension del
bus de continua llega a 538 V. Trabajando a esta tension, los picos de tensién produci-
dos por las inductancias del motor durante la conmutacion de los IGBTs pueden superar
los 600 V y destruirlos. Por este motivo se opté por utilizar una tensién de bus menor.
En lugar de alimentar el rectificador con tensién monofasica, se utiliz6 un transformador
trifasico de 220 V/110 V para reducir la tensién de la red. Esta tensién trifasica, rectifica-
da, da un nivel de tensiéon en el bus de continua ligeramente menor que el que se logra con
una tensiéon de 220 Vmonofésica, pero el ripple de la misma es mucho menor. Con esta
configuracién la tensién del bus es de v/3v/2110 V ~ 270 V. Utilizando (A-2) se encuentra
que la amplitud maxima que puede tener una tension sinusoidal generada por el inversor
es

VisyM = 2oV = 155,88 V. (A-54)

V3

Esto quiere decir que en un esquema de control V/f = cte, de (3.6) la méxima frecuencia

eléctrica que se puede aplicar al motor manteniendo dicha relacion serd

Viominal 311V 155,88 V 311V
= rad = = rad ’
Whnominal 2750 seg Wmazx 2750 Seg
2750 =4 rad
maxr 1 5 — 8 — 272 s _ A-
W 35,88 Vogrrt = 225,00 (A-55)

Como la maquina utilizada tiene n, = 2 pares de polos, para este caso su velocidad
angular mecdnica serd aproximadamente (A-55) dividida por n,, es decir, 2712,53 Hz.
Por este motivo, todos los ensayos se realizaron hasta una velocidad mecanica de 10 Hz,
de manera de poder controlar el motor sin llegar a saturar los actuadores. En la Figura A-

13 se muestran algunas fotos del banco de pruebas y del motor utilizado para los ensayos.
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Figura A-13: Fotos del banco de pruebas y motor.

Datos del banco

Para la compensacion de las caidas de tension del inversor real, se utilizaron los si-

guientes valores de tensiones y tiempos muertos:

Va = 15V,
‘/ce = 4 Va
Ty = 1 pseg.
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