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RESUMEN

Durante mucho tiempo, las maquinas eléctricas polifasicas, especificamente las maquinas
de induccién trifasicas, se han hecho muy populares en la industria debido a su robustez, su
funcionamiento en entornos hostiles y menor necesidad de mantenimiento. Sin embargo,
hoy en dia debido a los avances en la electronica de potencia y en los procesadores digitales
sefiales, las maquinas multifasicas (mayor a tres fases) se presentan como alternativa a los
mencionados esquemas trifasicos en numerosas aplicaciones, principalmente en aquellas
que requieren el manejo de elevada potencia y con aplicaciones tolerantes a fallos. En
este contexto, algunos ejemplos de las areas de aplicacion presentes y futuras de los
accionamientos multifasicos son: el sector de traccion eléctrica; entre los que se destacan
los vehiculos eléctricos e hibridos, la propulsion de barcos y traccion de locomotoras,
ademas del sector de aplicaciones industriales de alta potencia. Otro sector recientemente
explorado, es el de generacion de energias renovables como la generacion e6lica.

La utilizacion de accionamientos multifasicos viene acompafiado de una evolucion en
cuanto a las estrategias de control, desde la extension de los métodos utilizados en las
maquinas trifasicas, a métodos mas sofisticados, como los controles no lineales, entre
las cuales se destacan el control predictivo y el control deslizante. Los controladores
requieren de las medidas de variables a controlar, tanto eléctricas como mecanicas. En
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el caso de la medicion de las corrientes se realizan habitualmente mediante el uso de
sensores de efecto Hall, mientras que la medicion de la posicion/velocidad del rotor se
realiza mediante sensores mecanicos. Estos sensores (encoders) necesitan de un montaje
especial en el eje del rotor acompafiados de un circuito y cableado de acondicionamiento
electronico, especialmente cuando el motor se encuentra ubicado lejos de la unidad de
control. Por lo tanto, existe un riesgo asociado a la pérdida de fiabilidad de estructura
del sistema de control influyendo en la estabilidad de todo el sistema de accionamiento
eléctrico como consecuencia de la sensibilidad a las vibraciones, rendimiento limitado,
problemas de instalacion o perturbaciones en las mediciones y el costo asociado a los
sensores mecanicos. Es por ello que el estudio técnicas de control sin sensores en las
maquinas eléctricas representan una alternativa y al mismo tiempo un verdadero desafio.
Se pueden dividir principalmente en dos grandes categorias: la primera consiste en la
estimacion de la velocidad sin considerar el modelo de maquina basadas en la extraccién
y anélisis de armonicos de las ranuras del rotor e inyeccion de sefial de alta frecuencia.
La segunda se basa en observar la velocidad utilizando el modelo de la maquina. Estas
Gltimas se definen por su simplicidad, sin embargo, la sensibilidad a las incertidumbres del
sistema como problema dominante en este tipo de estimadores, lo convierte en un tema
aun abierto para varias investigaciones.

En este trabajo se describen y analizan distintas técnicas de estimacion de la velocidad
basadas en el modelo de la maquina. Asi también se abordan las ventajas e inconvenientes
de cada técnica aplicando distintos métodos de control. En primer lugar, se centra en
la aplicacion de estimadores junto con el control orientado de campo indirecto basado
en controladores proporcional-integral aplicado a la maquina de induccion asimétrica
hexafasica de neutros aislados. En segundo lugar, se aplica el control predictivo basado
en modelo aplicado a la misma maquina. El analisis se realiza a través de simulaciones
utilizando los valores reales de la bancada de ensayos del Laboratorio de Sistemas de
Potencia y Control (LSPyC), el cual esta basado en la maquina antes mencionada.

SILVIA LARIZZA DELORME DIARTE

Julio, 2020. Asuncion Paraguay.



SUMMARY

For a long time, polyphase electric machines, specifically three-phase induction machines,
have become very popular in the industry due to their robustness, operation in harsh
environments and reduced maintenance requirements. However, today due to advances
in power electronics and digital signal processors, multiphase machines (more than three
phases) are presented as an alternative to the mentioned three-phase schemes in many
applications, mainly in those that require high power handling and fault-tolerant applica-
tions. Some examples of the current and future application areas for multiphase drives
are: the electric traction sector, including electric and hybrid vehicles, ship propulsion and
locomotive traction, and the high-power industrial application sector. Another recently
explored sector is that of renewable energy generation, such as wind power.

The use of multiphase drives has been accompanied by an evolution in control strategies,
from the extension of methods used in three-phase machines to sophisticated methods
such as non-linear controls, including predictive control and sliding mode control. The
controllers require the measurement of variables to be controlled, both electrical and
mechanical. In the case of current measurements, they are usually made using Hall
effect sensors, while the measurement of the position/speed of the rotor is made using
mechanical sensors. These sensors (encoders) require a special mounting on the rotor
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shaft accompanied by an electrical conditioning circuit and wiring, especially when the
motor is located far from the control unit. Therefore, there is a risk associated with the
loss of reliability of the control system structure influencing the stability of the entire
electric drive system as a result of vibration sensitivity, limited performance, installation
problems or measurement disturbances and the cost associated with mechanical sensors.
This is why the study of sensorless control techniques in electrical machines represents
an alternative and at the same time a real challenge. They can mainly be divided into
two main categories: the first consists of speed estimation without considering the model
of the machine based on rotor slot extraction and armature analysis and high frequency
signal injection. The second is based on observing speed using the model of the machine.
The last ones are defined by their simplicity, however, the sensitivity to the system’s
uncertainties as a dominant problem in this type of estimators, makes it a topic still open
for several investigations.

In this work, different techniques of speed estimation based on the machine model
are described and analyzed. The advantages and disadvantages of each technique are
also discussed, using different control methods. Firstly, it focuses on the application
of estimators in combination with indirect field oriented control based on proportional-
integral controllers applied to the asymmetrical six-phase induction machine with two
isolated neutral points. Secondly, model-based predictive control is applied to the same
machine. The analysis is carried out through simulations using the real values of the test
bench of the Laboratory of Power and Control Systems (LSPyC), which is based on the
above mentioned machine.

SILVIA LARIZZA DELORME DIARTE

July, 2020. Asuncion, Paraguay.
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CAPITULO 1

JUSTIFICACION Y METODOLOGIA

1.1 Introducci 6n

El término poliasico es aplicado a sistemagaticos formados por dos oas tensiones
gue poseen el mismo pedo y amplitud con diferencia de fase constante entre ellas. Una
maquina ekctrica rotativa de corriente alterna que disponga de dossodevanados de
estator se considera pdlica. En este contexto, lasiquinas dsicronas trifisicas y las
multifasicas (es decir, aguinas con iimero de devanados de estator mayor a tres) forman
parte degsta extensa clasi ca@n.

Las maquinas dsicronas triisicas taml&Ein denominadas aguinas de inducen (Ml)
trifasicas han sido y conftilan siendo uno de los accionamientdscgicos nas utilizados
en aplicaciones industriales debido a su alta e ciencia, robustez, relativo bajo costo y
simplicidad de disko. Esta popularidad ha despertado el is¢een el desarrollo de
maquinas multi&sicas propiciado principalmente por los avances en la efecér de
potencia y sistemas de control digital.

Trabajo Final de Maesta. 1
Por Silvia Larizza Delorme Diarte



2 JUSTIFICACION Y METODOLOGIA

Los accionamientos muléikicos presentan varias ventajas en compamamon los
accionamiento tréisicos convencionales tales como: la redurccie la corriente en los
conmutadores ele@nicos sin reducir la potencia, menores pulsaciones de par electro-
magretico, reducdn de los arrnicos y las prdidas tanto en el estator como en el rotor,
mayor tolerancia a fallos, mejor distribdci de potencia y mejoras en la abilidad del sis-
tema [1,2]. Estas caractsticas hacen que lasaquinas multisicas sean apropiadas para
aplicaciones de alto rendimiento y elevada potencia entre las que se encuentranda tracci
ferroviaria, vefculos ebctricos [3], propul€in eEectrica de barcos [4] y aplicaciones de
generadn de energs renovables [5].

La clasi cacion de las raquinas multiésicas en funéin de la distribu@n del devanado
pueden ser @quinas de bobinado distribuido o concentrado. Otra clasitraes posible
teniendo en cuenta el arreglo del bobinado, denominar&dpimas asi@tricas a aquellas
en donde el conjunto independiente de devanados se encuentra desptazgdados o
simétricas aquellas donde los devanados de fase se encuentran igualmente desplazados
2 =n grados, siendm el nimero de fases de laaguina [6, 7]. De toda la gama de
posibilidades las @quinas de seis fases son lagsestudiadas. Estas a su vez pueden
disponer de una distribum de devanado asg@trica o singtrica con uno o dos puntos
neutros independientes. Sin embargo, la estruct@mcuoniinmente utilizada se basa
en dos devanados aginicos trifasicos y dos puntos neutros independientes conocida
como: nmaquina de inducéin asinétrica hexadsica (MIAH), maquina de doble devanado
trifasico independiente oaquina dual tridsica [8-10], la cual sef objeto de estudio en
el presente Trabajo Final de Maéatr

Muchas aplicaciones requieren la opedaciya sea de la Ml o de la MIAH, bajo
regimenes de velocidad variable siendo necesario la presencia de un convertidamielectr
de potencia, adeas de un esquema de control que permita controlar las variéaiteessf
de la mdquina. La etapa de entrada del convertidor edadto de potencia se conecta
a un suministro triisico y la etapa de salida del mismo a los devanados del estator de
la maquina pudiendo esfdtimo ser de cualquierinmmero siempre y cuando coincida
con la cantidad de fases de la salida convertidor. Tres sigue siendo l@rleooiin,
sin embargo, no@o por las razones expuestas anteriormente, sino &amngarque la
produccon en masa de motores #fficos para la excitamn principal mantiene su costo
unitario bajo y la estandarizari permite obtenerlas de cualquier fabricante [11].

Inicialmente lasé&cnicas de control aplicadas @quinas triéisicas fueron extendidas y
optimizadas para la MIAH tal es el caso del control escalar, el control por campo orientado
(FOC, del ingés eld oriented contro), tambgn conocido como control vectorial, que a
su vez puede ser del tipo directo o indirecto [12] y el control directo de par (DTC, del
inglésdirect torque contrgl[13]. Con el transcurso del tiempo y la apabicide modernos
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procesadores digitales deisées (DSP, del ingkdigital signal processingse dio origen

al desarrollo de so sticadas soluciones de control tales como: el control predictivo basado
en modelo (MPC, del ingsmodel predictive contrd[14], control de modo deslizante
(SMC, del ingéssliding mode contrgl[15], en las cuales se h&adido el estudio de
situaciones de tolerancia a fallos haciendo referencia a los cambios en el esquema de
control cuando una o varias fases quedan abiertas [16, 17dnalsén otrasé&cnicas como

el control difuso [18], control adaptativo. En dicho contexto, el MPC presenta mayor
interés puesto que permite de nir una gran variedad de criterios de control aportando
exibilidad, rapida respuesta camica y simplicidad de implementaci, ante un sistema
multidimensional y multivariable como es la MIAH [19].

En sistemas industriales de accionamiento controlado de par y velocidad, y en nu-
merosas aplicaciones de transporte, el sistema de control en lazo cerrado se basa en la
medicibn de la velocidad o la postmn del rotor utilizando un codi cador méaico de eje
conocido como encoder. Generalmente para los sistemas de accionamiento de Ml contro-
lados por vectores y por frecuencia de deslizamiento, se requiere un sensor de velocidad
para controlar la velocidad y obtener la inforntatidelangulo de giro del rotor [20].

Sin embargo, los sensores de velocidad y posiciecesitan una disposici de montaje
adicional en el eje del motor, el cual reduce la abilidad y aumenta el costo del sistema de
accionamiento total. Para eliminar dichos sensores, se han propuesto varios algoritmos de
estimacbn de velocidad y posién relacionados con los ganetros de la @quinay la
medicbn de las tensiones y corrientes terminales del motor. En ese aspecto, la@plicaci

de €cnicas de estimamn para el control sin sensor, tarehidenominadas “sensorless” son
planteadas a n de obtener una opetedptima. Inicialmente, el objetivo de las primeras

las €cnicas desarrolladas era estimar el deslizamiento dédpima, posteriormente,

se ha desarrollad@ctnicas basadas en ecuaciones de estado, que se caracterizan por su
simplicidad y buen rendimiento a altas velocidades pero en contrapartida presentan gran
dependencia a los pmnetros dctricos de la raquina y se ven afectadas por la frecuencia

de operadn, saturadn magigtica y temperatura de acuerdo a la zona de trabajo en la
gue se encuentra laaguina [21].

En este contexto, la principal aportagide este Trabajo Final de Maéates el aalisis
comparativo de dostnicas de estimam de velocidad para el control sensorless de
velocidad aplicadas a la MIAH.

1.2 Motivaci 6n

El desarrollo de este Trabajo Final de Maestiene como principal motivagh la
realizacon de aportes en el afisis de estrategias de control déeuinas polisicas
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haciendcenfasis en la MIAH mediante la utilizam de €cnicas estimaoh para mejorar
la calidad de la medion de la velocidad, reducir eimero de sensores necesarios, y
costo asociado al conjunto sensor-acoplamiento deéaguma.

1.3 Objetivos

Estudiar el comportamiento de laauina de inducéin asinétrica hexaisica incorpo-
rando estimadores para obtener la velocidad de giro del rotor. Concretamente, se pueden
enumerar los siguientes objetivos espmrs:

= Modelar y simular diferentes esquemas de control de corriente pa&jaina de
induccibn asingtrica hexadsica.

= Analizar y comparar lagtnicas de estimam de velocidad aplicadas a lagiquina
de induccbn trifasicas con posibilidad de extrapolarla a laquina asiratrica
hexafsica.

= Modelar y simular diferentes esquemas de control utilizando estimadores de velocidad
del rotor aplicado a la &guina de induc6in asingétrica hexalsica.

= Analizar la e ciencia del control propuesto y el comportamiento del sistema ante la
aplicacbn de &cnicas de control de velocidad sin sensores o0 sensorlesaqnnas
de inducobn asinétrica hexalsica.

1.4 Organizaci 6n del Documento

El presente documento se encuentra organizado en cindaloap Primeramente, en

el Cap'tulo 1, se presenta la justi cadh, motivacdbn y objetivos del Trabajo Final de
Maestfa. Luego, en eCap'tulo 2 se presenta una revisi bibliogia ca de las carac-
ter'sticas lasicas de las MI polifsicas. En este contexto, se haoéasis en el estudio

de la Ml trifasica y la MIAH de neutros aislados, debido a sus similitudes y las ventajas
que representa el accionamiento makito. AStambien, se describe el convertidor de
potencia utilizado y lasécnicas de control habitualmente aplicadas a accionamientos
multifasicos. En eCap'tulo 3 se presenta una clasi cam de las&cnicas de control
sensorless, principalmente aquellas basadas en el modelo deguenay, junto con sus
caractesticas nas resaltantes. Posteriormente, eBa&p'tulo 4 se exponen los resultados

de simulacbn obtenidos a partir del empleo de dos de éasicas de control sensorless
presentadas. Finalmente, erCelp’tulo 5 se exponen las principales conclusiones y se
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proponen futuros trabajos siguiendo lagla de investigabn de este Trabajo Final de
Maestfa. En elApéndice Ase presentan los resultados de las pruebas experimentales
preliminares de los controles utilizando un sensor de velocidad, obtenidos en la bancada
de ensayos del Laboratorio de Sistemas de Potencia y Control (LSPyC). Por otra parte, en
el Apéndice Bse incluyen los artulos desarrollados y publicados durante la real@aci

del presente Trabajo Final de Maéataplicados a la Ml tréisica y la MIAH de neutros
aislados.






CAPITULO 2

CONTROL DE MAQUINAS DE
INDUCCION POLIFASICAS ASIMETRICAS

2.1 Maquinas de Inducci 6n Polif asicas

Se basan en el movimiento de una masaaiiegt por acdn de un campo mag@tico
giratorio, cuentan con dos armaduras, siendo el estator la parte jay el rotdwih mBste

Gltimo, consiste en conductores de cobre o aluminio con laminaciones de acero en los que
se instalan anillos terminales de cortocircuito en ambos extremos, conocido como rotor de
tipo jaula de ardilla. Cuando los anillos terminales se instadémen uno de los extremos

se conoce como rotor bobinado, los cuales son menos utilizados en copa@tios

de jaula de ardilla debido a su mayor costo y mantenimiento [22].

La MI puede trabajar como motor o como generador dependiendo del sentido en el
que uyen las corrientes en la misma. El principio de funcionamiento de una Ml de tipo
jaula de ardilla consiste en la aplicanide tensiones alternas sinusoidales de la misma
amplitud y frecuencia pero desfasadas entra ks devanados del estator, con lo cual
circulan corrientes a tr@s de estos. Dichas corrientes originan un campo étagn
giratorio y variante en el tiempo, envolviendo @lateo ferromagatico del rotor. En

Trabajo Final de Maesta. 7
Por Silvia Larizza Delorme Diarte
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consecuencia, en las barras cortocircuitadas del rotor se genera una fuerza electromotriz
o0 tenson inducida, @gambién corrientes inducidas, que producen un campo &tagm
giratorio en rotor, el cual sigue al campo del estator. La intérade ambos campos
magreticos arrastra el(rcleo ferromagatico del rotor (o eje de la aguina), y recibe en
nombre de par electromagtico o par motor, logrando a& conversbn de la energ
eléctrica en meanica.

Los devanados del estator se distribuyen desfasados espacialmente en el interior de la
maquina, y en cada una de ellas, como se meacaotieriormente, circulan corrientes
alternas sinusoidales desfasadas y con la misma frecuencia de la fuente de alimgntaci
haciendo coincidir el desfase espacial de los devanados con el desfase temporal de las
corrientes se obtiene un ujo magtico total con valor raximo constante en el tiempo
pero que vaa en el espacio. De manera que, la velocidad del cangmmatico giratorio
del estator, denominada velocidddsona(! ¢), vara directamente con la velocidad
angular ekctrica de las corrientes en el estdtiog) y por ende con la frecuenciée),

e inversamente con elimero de pares de polos de laguina(P). La ecuadn que
relaciona las magnitudes antes mencionadas es la siguiente:

!e_zfe

TP P

2.1)

La velocidad me&nica con la que gira el rotor no puede ser igual a la velocidad
s'ncrona puesto que implicaruna situadin en la cual el acleo ferromagatico del rotor
es atravesado por un campo mético constante, haciendo que las corrientes del rotor y
el par sean nulos, adés, por la acén del par resistente o del rozamiento se frenar

En consecuencia, si el par de arranque es su ciente para vencer la dpasi&ada por
el par resistente, obligaml rotor a girar en la direc@n de la rotadn del campo maggtico
del estator hasta alcanzar una velocidad de opgeTapie siempre sarinferior a la de
sincronismo, raan por la cual a la MI tamkgin se la denomina aguina asicrona. La
diferencia entre la velocidadnerona y la velocidad mémica del rotof! ), expresada
como una fracdin de la velocidad'scrona, recibe el nombre de deslizamie(®) y se
expresa por medio de:

g=- .5 'Mm (2.2)
donde! , y! s estin en rad/s.

Un deslizamiento elevado, implica que el rotor del motor gira a una velocidad lenta; sin
embargo el campo magtico estatrico, siempre gira a la velocidad de sincronisma. As
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tambin, el deslizamiento determina la magnitud y la frecuencia de la fuerza electromotriz
inducida en el rotoff ; ), de la siguiente manera:

f, = Sfe (2.3)

Cuando la ragquina se encuentra detenida, el deslizamiento es igual €Sundl) ,
puesto que la velocidad de n@dca del rotor es nul@ ,, = 0). Por otra parte, la
frecuencia de la fuerza electromotriz inducida en el rotor es igual a frecuencia del estator.

Sin embargo, cuando motor pasa de funcionar efov@in carga) a arrastrar una
carga meanica, la velocidad del rotor tiende a disminuir debido al par resistente que
produce la carga. Esto hace que el deslizamiento aumente, lo que a su vez aumenta
considerablemente la cantidad de lineas de campo @tiagrdel estator que atraviesan
el nicleo ferromagatico del rotor, aumentando la fuerza electromotriz inducida y la
corriente inducida en las barras del rotor. Dado que el par elect&iinagjue desarrolla
la maquina depende de esta corriente, se produce un aumento de dicho par que tiende a
equilibrar el par resistente con el par motor. Por consiguienténsagmenta la carga en
el motor, tamhkgén aumenta el deslizamiento y el par motor.

El funcionamiento en modo generador de la MI implica que la velocidad del rotor
es mayor gue la velocidatherona. Entonces, la direéri del par inducido se invierte,
convirtiendo la enefg med@nica en dictrica.

A nde poder aplicar ciertasgtnicas de control es importante contar un modelo que
describa apropiadamente el comportamiento del sistema. En el siguiente apartado se
presenta el modelo de la MIAH de neutros aislados mencionando sus similitudes respecto
a las Ml trifasicas.

2.1.1 Modelado de la M aquina de Inducci 6n Asim étrica Hexaf asica

El uso del &rmino de naquinas dctricas multifsicas hace referencia a los sistemas de
conversbn de energ con bobinados de &s de tres fases en el estator. Esta tecralog
sido motivada principalmente por el uso de convertidores de potencia en accionamientos de
velocidad variable de corriente alterna, donde la etapa de entrada tiene la misma cantidad
de fases que la fuente principal, en cambio su etapa de salida puede tener cuaigarer n
de fases dependiendo de las necesidades del tipo accionamiento conectado al mismo [23].
Teniendo en cuenta la téamgeneral de @mguinas dctricas y sistemas muldisicos es
posible de nir el modelo del sistema con uamero arbitrario de fases. En este sentido, la
generalizadn de Fortescue [24] y Clarke sirven de base para la utibrede modelos
vectoriales actualmente [25]. Cuando se considera wtpima singtrica es preferible los
diséiios que contengarumero de fases impar, debido a que una distriusinetrica
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con riumero de fases par produgiun rizado de par electragnetico i&ntico al de una
maquina con la mitad delimero de fases, de forma que se p€alena de las ventajas
del uso de un accionamiento muétsico [26].

Considerando unimero de fases aitiplo de tres y par, siendo as@trica con neutros
aislados se obtiene el mismémero de planos, o grados de libertad para el control, que en
maquinas siratricas con imero de fases menor, adasde ofrecer una mejor distribooi
por fase. El inteEs por este tipo de con guram se basa en la posibilidad de utilizar varios
convertidores triisicos comercialmente disponibles para el control de los accionamientos
multifasicos. Entréstos, la con guradin mas frecuentemente observada en la literatura
es la MIAH [27].

La MIAH se compone de dos devanadosasitos conectados en estrella en el estator,
desfasados entré 30 . Dicho desfasaje produce una distrilircasingtrica de los ejes
magreticos de los devanados del estator, expresado de forma generalgora@ndon
el numero de fases, por lo cual se la conoce conaguma asiratrica. Las fases estn
asociadas ehdevanados trifsicos (1 = 31), donde los puntos neutros de cada devanado
trifasico se mantienen aislados [28]. ErFlgura 2.1 se observa la distribu@n de los
bobinados para la MIAH, donde cada conjunto de etiquetas &bty c como tambén
d; ey f se utilizan para representar los dos sistemaasibs presentes. Lasdicessy r
permiten diferenciar las variables eétatas de las rdtricas. Adenas elangulo ; denota
la posicbn relativa de los devanados del rotor con rélaa los devanados del estator.

Con el desplazamiento asitnico de los devanados @gicos se obtiene una mejora
en el rizado de par cuando se dispone de iumero par de fases [29] y se consiguen

Figura2.1 Esquema del bobinado de lséagquina de inducéin de hexasica asiratrica.
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mitigar ciertos arrbnicos con el uso de neutros independientes, éspetente los de
orden3k (k =1;2;3;:::) respecto a la frecuencia fundamental a la que se alimenta la
maguina ascomo un mejor aprovechamiento del bus de continua [30, 31].

El desarrollo del modelo matéatico de la Ml multifisica est generalmente sujeto a
varias consideraciones [26]. A continu@itise mencionan las consideraciones asumidas
para el modelado de la MIAH con neutros aislados analizado en condiciones normales de
operaobn:

» Todos los bobinados que conforman el estator dedquima son iguales. El rotor
posee una topolég de jaula de ardilla que puede ser modelado convargas
inductivas interconectadas en paralelo mediante los anillos que sostienen a las barras
gue lo conforman.

= Se considera que el entrehierro de laguina es uniforme y de espesor constanfe, as
tambien, se desprecia su varianidebido a las excentricidades del rotor o por las
ranuras del estator y del rotor. El ujo en el entrehierro de &gmina se considera
constante.

* No se consideran los efectos de la satunacnagrtica al asumir que la caractica
de magnetizaéin del material ferromagtico es lineal.

» La resistencia de los devanados y las inductancias de fuga del estator y rotor se
consideran constantes, sus variaciones debidas a cambios de frecuencia o temperatura
no se consideran.

= Las variables del rotor se encuentran proyectadas al estator mediante frdkaci
transformadn del acoplamiento estator-rotor.

En la siguiente secoh se presenta el modelo mat&ico de la MIAH de neutros
aislados en variables de fase. Posteriormente, se hace uso de diferentes sistemas de
coordenadas que permiten reemplazar la respresentiicialmente en variables de
fase en una representaniequivalente cuya ventaja principal es la simpli cactde las
ecuaciones démmicas del sistema.

2.1.2 Modelo de la MIAH en Funci 6n de las Variables de Fase

La MIAH al igual que la MI, puede describirse mediante un conjunto de ecuaciones de
equilibrio de tengin de fase tanto del estator como del rotor, debido a que todos los
bobinados de la Aguina tienen una naturaleza resistiva-inductiva. Por lo tanto la écuaci
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de equilibrio de tenséin de cada fase estlada por:

. d
v=Ri+ o (2.4)
donde los valores instaarieos de las magnitudes de ténsicorriente y ujo se representan
porv;i y respectivamente, la resistencia del bobinado queda representaia por
Teniendo en cuenta que laaguina cuenta con seis fases tanto en el estator como en el
rotor una forma pctica de expresar las ecuaciones de equilibrio dedems mediante la
forma matricial, el cual se representa en la siguiente expresi

el = [Rellisl + o <] (2.5)

I = R+ S o] 2.6)

donde[Vs] = [Vas: Vas; Vbs: Ves; Ves; Vis 1T Y [Ve]1 = [Var; Var s Vor; Ver; Ver; Vir [T s0N
los vectores columna de las tensiones del estator y del rotor, respectivamente, por otra
parte,[is] = [ias; ids; Ibs; Tes; Ics; ifs ]T Y ir] = [iarsiars for; fers dors ifr ]T son los
vectores columna de las corrientes del estator y del rotor, respectivamente y nalmente
[ s]1=[ as; ds; bs esi csi fs]T YL 1=1 as drs by ers cors fr ]T son
los vectores columna de los ujos del estator y del rotor, respectivamente. Como se
menciord anteriormente se utiliza un motor del tipo jaula de ardilla por lo cual los
bobinados del rotor e cortocircuitados y las tensiones en el rotor, representadas en
(2.6), son nulas. Otro aspecto importante es que las resistencias del rotor y del estator
representadas pfR;] y [Rs] son matrices diagonales n, expresadas la siguiente
manera:

[Rs] = Rs [lg]

[Rr]1= Ry [le]

donde la matrifl ¢] denota la matriz identidad de ordén
En cuanto a las matrices de ujo magfito estas se encuentran de nidas por:

2.7)

[ s]=[Lssllis]+[Ls]liv] (2.8)

[ r]=[Le Il ]+ [Lis]lis] (2.9)

donde[L ]y [Lss] son las matrices de autoinductancias del rotor y del estator, respectiva-
mente y[Ls]y [Lsr] son las inductancias mutuas del rotor a estator y del estator a rotor,
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respectivamente. Las matrices de autoinductancias del estator y delGlotposeen
coe cientes constantes y para el caso de una MIAH son oédpor lo tanto de nen de la
siguiente manera:

[Lss]= Lis [le]+ M [#]

(2.10)
[er]: Ly [|6]+ M [#]

dondelL s y L, son las inductancias de dispénside cada devanado del estator y del rotor
respectivamenté( representa el valor pico de la inductancia mutua entre dos devanados
cualesquiera con cero sepafatangular entre ellas,[$] es una matriz de ordescon los
cosenos de logngulos de los bobinados, tomando como origen de coordenadas el eje que
coincide con la fasa de laFigura 2.1. Para este caso particular quedan de nidos como:
2 3
1 co') cog4') co9d5 ) cog8 ) cogq9)
coq11' ) 1 cog3') coq4') cog7') cog8)

] = coq8' ) cog9') 1 coy') cog4') cog5') (2.11)
coq7') cog8 ) coqll) 1 cog3' ) cog4')
cog4') cog5 ) co98 ) cog9 ) 1 coy' )

cog3') cog4') cog7') coq8 ) cogll) 1

siendo’ = =6, elangulo entre el conjunto de bobinadas b; @y elfd;e;fg.

Cabe mencionar que se ha considerado que todos los devanados individuales de las
fases en el estator soréidticos y se encuentran distribuidos asiritamente, adeas las
inductancias de fase son iguales.

Debido a que la posi6n relativa de los devanados del rotor con rélad los devanados
del estator y viceversa depende @efulo del rotor (; ), el cual vara debido a la posién
angular del rotor, esto hace que los coe cienes de las maftigepy [Ls] varen en el
tiempo. La reladin entre la velocidad ettrica de giro del rotof! ;) y la posicbn del
rotor esh de nida por la siguiente ecudmi:

z t
()= !rdt (2.12)
0

Teniendo en cuenta las consideraciones hechas anteriormente, los ujos generados

tanto en el estator como en el rotor son sinusoidales y la matriz de inductancia mutua del
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estator a rotofL ] se obtiene como:

2 3

cos( ) 1 3 4 6 7

8 cos(r) 2 3 5 6
Lal= M 6 7 cos(r) 1 3 4 2.13)
sr]— -

5 6 8 cos(r) 2 3
3 4 6 7 cos(r) 1
2 3 5 6 8 cos(r)

donde representa los cosenos delgulo del rotor con respecto al estator que para el
caso particular de la MIAH se de ne como:

cog4' + ) 4= cogq5 + )
cog9 + ;) g=cog1l + ;)
(2.14)

1=coq" + ) 2=cog3 + ) 3
s=coy7" + ;) e=coy8 + ) <

As” también, la inductancia mutua del rotor a estator se obtierik d¢ = [Ls ]".
Luego, las ecuaciones (2.5) y (2.6) pueden reescribirse de la siguiente manera:

el = [Rallis] + [Ls] S lis] + Lo Tiv] (215)

1= (R T+ LTS+ SILalls (2.16)

Mediante las ecuaciones (2.5)-(2.16) se describe por completo el comportamiento
eléctrico de la MIAH en variables de fase. Por otro lado, la ecuague relaciona el par
de torsbn y los paametros me&nicos de la raquina con respecto a la velocidad raeica
esh dada por:

Te TL:J%!m"’B!m (2.17)

dondeT, es el par electromag@tico generadol | es el par de torén de la carga mémica,
J el coe ciente de inerciaB el coe ciente de fricadbn mea@anica y! , la velocidad
mednica del rotor. Estaltima se representa cammente en funéin de la velocidad
eléctrica(! ;) siendo:

I'm = % (2.18)
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dondeP es el imero de pares de polos magicos de la MIAH. Luego reescribiendo la
la ecuadbn mea@nica se obtiene:

Jd B
= ——!,+ = .
Te Tu=gglit gl (2.19)
El par electromaggtico generado por la aguina, relaciona el subsistema electro-
magretico con el subsistema nmtico y es responsable de la conbesélectromegnica
de la ener@. La ecuadn que permite calcularla se expresa de la siguiente manera:
H ) 2 32 3
1 d I L i
Te — P* [iS]T [ir]T 74[ SS] [ sr]5 4[ 5]5 (220)
2 dr L] el (i
No obstante, com&s y L, representados en (2.10), no poseen coe cientes que
dependen de la posam del rotor( ), la ecuaddn (2.20) se reduce a:

Te= P [is]" %{Lsr][ir] (2.21)

Por lo tanto, el par electromagtico creado por la MIAH depende directamente de la
interaccon entre los bobinados del estataor y del rotor.

De manera general el modelo matgino de una MI multiisica queda completamente
de nido, en funcbn de sus variables de fase, 2or+ 1 ecuaciones diferenciales de primer
orden, siendm el nimero de fases de laaguina,2n ecuaciones representan el equilibrio
de tensbn en (2.5) y (2.6), mientras que la ecuacdiferencial restante representa la
ecuacbn me@nica en (2.17). Adeds, se cuenta caln + 1 ecuaciones algebraicas,
donde las primera2n proveen una correlain entre los ujos y las corrientes deaguina
representadas por (2.8) y (2.9), mientras que la restante representa laedahpar de
la maquina en (2.21).

Este modelo representa un sistema no lineal basado en ecuaciones diferenciales con
coe cientes variantes en el tiempo debido a la inductancia mutua entre estator a totor. A
cuando es posible resolver el modelo completo directamente efudeilas variables de
fase por medio de modernos computadoessy implicata un alto costo computacional,
en consecuencia, se han propuesto numerosas transformaciones de las variables de fase
con el n de simpli car el modelo.

Una manera frecuentemente utilizada para simpli car el modelo de una M| &midti
compuesta por varios bobinados deasitos es aplicando el enfoque de descompmsici
en vectores espaciales (VSD, del iegNector space descompositiprel cual se centra
en la utilizacén de una matriz de transforméanj, que transforma el sistema original en
variables de fase, a un sistema de tres sub-espacios ortogonales bidimensionales [11, 32].
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Este nuevo sistema puede estar representado en un marco de referencia estécionario
o en un marco de referencia dmico(d-q). Las matrices de transforméaci para dichos
marcos de referencia y los modelos mai#incos obtenidos se presentan a continiaci

2.1.3 Marco de Referencia Estacionario

En el modelo con el enfoque basado en las variables de fase descrito enda seterior,

cada variable élctrica queda de nida en un espacio de diménsi. Posteriormente,

aplicando la transforma@n de Clarke, mediante la matriz cuadrd@d de ordenn,

se logra reemplazar el conjunto devariables en un nuevo conjunto devariables,

y simultaneamente se descompone el vector de espadimensional em=2 planos

bidimensionales si elilrmmero de fases es par, como es el caso de la MIAH. Sirakno

de fases es impar, el espacio original se descompofie enl)=2 planos, nas un eje que

contiene a la componente homopolar o de secuencia cero, como en el caso de una Ml.
La principal propiedad de esta transforn@aces la de constituir un nuevo sistema de

planos o sub-espacios ortogonales y que astaompletamente desacopladas eritre s

con lo que se consigue una conveniente simpli éadiel modelo la MIAH. La matriz de

transformadn se representa por la siguiente ecaaci

[f ] = [C][f 120N ] (2.22)

dondgf ]J=[f ;f ;l‘x;fy;le;fzz]T es el vector columna de las magnitudéxticas
de tensbn, corriente 0 ujo que designan tanto al estator como al rotor luego de la
vector columna en funén de las variables de fase en un orden prede nido (en este caso
[fafafpfefefs]™). La matriz de transformain de ClarkgC] para la MIAH se de ne

como:
2 3
cos() cos(4) cos(5) cos(8) cos(9)

sin() sin(4') sin(5 ) sin(8 ) sin(9")
cos(53) cos(8) cos() cos(4) cos(9)

1
0
1
0 sin(6) sin(8 ) sin(") sin4') sin(9")
1
0

[Cl=k (2.23)
0 1 0 1 0
1 0 1 0 1
donde’ = =6y el factork = 2=n el cual permite mantener las magnitudescaicas

(tensbn-corriente) invariantes en amplitud. Otra forma alternativa y frecuentemente uti-
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lizada en (2.23) es el uso del criterio invariante en potencia mediante el kaetclaor 2=n
en la matriz de transformam [27, 28]. La matriz de tranformam inversa de Clarke se
obtiene mediante:

[F120 1=[C] P ] (2.24)

Luego de aplicar la matriz de transformaeial modelo en variables de fase (2.15)-
(2.21) y despreciando lagmlidas, el modelo desacoplado de Clarke se describe mediante
el siguiente conjunto de ecuaciones de t@msi

dis d o

Vs = Rsis + st"' Lm a(' r cos(r) iOr sin( r)) (2.25)
. di s d,o . o
Vs = Rsls + LST"' Lm a('r sin( )+ i cos(r)) (2.26)
I di® d . o
v =0= R;i; +LrT+ Lma(ls cos( )+ is sin( ) (2.27)
0 dif d, . .
Vi =0= Riy +LrW+ Lma( is sin( )+ is cos(r)) (2.28)
: dixs
VXS = RSIXS + LlST (229)
t
. diye
Vys = Rs|ys + LlSW (2.30)
. dis,s
Vz;s = Rslzs + Lis dt (2.31)
. diz,s
Vz,s = Rslz,s + Lis at (2.32)

siendoL,, = (n=2)M la inductancia de magnetizaai,Ls = Ls + L, la inductancia
de estatory.;, = Ly + L, lainductancia de rotor.

El modelo de la MIAH puede ser estudiado en tres sub-espacios ortogonales entres
s denotados pof - ), (X-y), ¥ (z1-z2). Las ecuaciones (2.25)-(2.28) representan las
componentes de teidsi del planq - ), las variables del estator y rotdile se encuentran
acopladas en este plano, en el cual se proyecta la componente fundamental del ujoy,
por consiguiente, es el plano vinculado a la congersie ener@ electromegnica. En
los denas planogx-y) y (z1-z2) sblo se encuentran variables de estator, al considerar el
devanado de la MIAH del tipo distribuido. Las ecuaciones (2.29) y (2.30) representan las
componentes del plar(x-y) asociado a lasgrdidas en el estator de laauina. Por otra
parte, en (2.31) y (2.32) se representan las componentes homopolares détpianjoen
el cual nunca existir acoplamiento entre el estator/rotor al considerarse al rotor como un
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conjunto de devanados en cortocircuito. Adalas corrientes en este plancasenulas
puesto que se utilizarun modelo de MIAH de neutros aislados entren conexionado
en estrella.

Las variables del estator y del rotor en las ecuaciones (2.25)-(2.28) se encuentran
referidas a marcos de referencia distintos, como puede apreciarsEigarka2.2. Las
variables del estator se encuentran referidas a un marco de referencia estatiendyio
no obstante, las variables del rotor se encuentran referidas a un marco de referencia jado
en el rotor( % 9 el cual se encuentra desfasado del plano) por . y gira a una
velocidad angular éktrica! ;. Con el n de representar todas las variablesctiicas
respecto a un mismo marco de referencia (marco de referencia del estator) y simpli car el
modelo, es necesario aplicar una transforiraei las variables del rotor utilizando una
matriz de rotadn [R( ;)] mediante la siguiente ecuaai

[Fr1=IRC I (2.33)

donde
Fel=0Fe i fesfus fyes fars for T YA =0F0 0 0105 £, £, T

Figura 2.2 Marco de referencia estacionatio- )y ( % 9.
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La matriz[R( )] se de ne como:

2 3
cos( r) sin(;) 0 0 O
sin(;) cos(;) 0O O O
0 0 1 00
[R( )= (2.34)
0 0 010
0 0 0 01
0 0 0 001
[RC)] *=[R( I (2.35)

Al realizar esta transformam en el rotor lo se vean afectadas sus componentes en
el plano( - ). Finalmente, las ecuaciones del modelo de la MIAH en dicho plano, con
todas sus variables referenciadas respecto al marco de referencia del estator, se representan
de la siguiente manera:

. d _ di di

Vs = Rsis +TtS:RS'S +Lsd—:+ Lmd—; (2.36)
. d . di di

Vs = Rsis +OTS=RS|S +LST:+ Lmd—; (2.37)

— — ; d H di di H :
Vi =0= Ryi, + Tl o Riiy + LS+ LS+ ! (Lmis +Lig)

dt dt

(2.38)

v, =0= R,ir+dcTr Iy ,:Rrir+Lr‘“Tt'+Lmdid—f Vo(Lmis + Lyiy)
(2.39)

Vie = Raiss + 025 = Ryipe + L 0 (2.40)

Vys = Rgiys + ddtys = Rsiys uf'é{ (2.41)
Vz,s = Rsizs + % = Rsizs + Lis diétls (2.42)
Vz,s = Rsiz,s + ddztzs = Rsiz,s + Lis digtzs (2.43)
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Las expresiones para el ujo de estator y de rotoaestadas por:

s = Lsis +Lmiy s = Lsis +Lmir
= Li, + Lpi =L,i, +Lpyi
r r.r mls r r-r mls (2.44)
xs = Lisixs ys — I—Is'ys
718 — Llsizls 2,8 — Llsizzs

El par electromaggtico generado, con las variables en el pléne ), se calcula
aplicando las transformaciones descritas en (2.22) y (2.33) a (2.21) @idese la
siguiente ecuabn:

Te:%PLm(iris i is) (2.45)

donde el factofn=2) no apareceéx en caso de aplicarse la transforndadnvariante en
potencia [33].

2.1.4 Marco de Referencia Din amico

La transformadn de las variables en el marco de referencia estacionario, presentado en
la seccbn anterior, permite reducir de manera signi cativa las ecuaciones del modelo de
la maquina, sin embargo, durante condiciones transitorias, poseen un comportamiento
oscilatorio que puede evitarse proyectando nuevamente los vectores en un marco de
referencia diamico o giratoriq/d-q). Los cambios de marco de referencia se obtienen
mediante transformaciones matriciales (transfororacie Park) aplicadas al modelo
desacoplado de Clarke. Como el estator y el rotor se encuentran acoitxes sl
plano( - ), las transformaciones a un marco de referenciardino $lo afectaan a las
variables dtctricas (tendin, corriente y ujo) de nidas en el mismo, de la misma forma
gue en el caso tifsico. Adenas $lo las componentes en el plago- ) estin implicadas
en la producdn del par, por lo que representan una prioridad para nes de control [11].
La transformadn se de ne de tal forma que el nuevo conjunto de bobinados del estator
y del rotor, giren a la misma velocidad angular, de forma que el movimiento relativo entre
los bobinados del estator y del rotor queda eliminado, obietise un nuevo conjunto de
ecuaciones diferenciales con coe cientes constantes.
Considerando, ya sea en una Ml o0 en una MIAH, que el entrehiefrogam tambien
todas las inductancias de los bobinados del estator y del rotor son constantes, & elecci
de la velocidad de giro del marco de referenciaadiico es arbitraria. Para el desarrollo
de la transformadin rotacional de las variables estatas, la velocidad de giro del marco



MAQUINAS DE INDUCCION POLIFASICAS 21

de referencia dimmico se denotarcomo! 5, cuya posian instaninea respecto al marco
estacionario eétde nida por elangulo 5, que a su vez se relaciona con la velocidad de la
siguiente manera: z,
a(t) = I dt (2.46)
0
De manera similar, el rotor tanén se encuentra girando a una velocidady su
posicbn instandnea respecto al marco de referencia estacionario se encuentra dada por
r como se aprecia en Eigura 2.3. No obstante, la coordenada del rotor respecto al
marco de referenci@d-qg) est determinada por @ngulo , que depende en cada instante
de tiempo de la velocidad relativa entre el marco de referencéadao y el rotor. A
esta velocidad relativa se la denomina velocidad de deslizaniegf) y se representa
mediante la siguiente exprési
z t z t
= 3 = ('a 'pdt= . ! s|ipdt (2.47)

El segundo eje implicado en el marco de referenciamico es el eje en cuadratura
o comiunmente llamado ejg, el cual es perpendicular al eje directoPor lo tanto, la
transformadn de las variables de estator y rotor se expresa de manera general para una
MIAH como:

[fag] = [DI[f ] (2.48)
dondeff aq] = [fa; foi fx; fy; fos T, I YIE 1=0F 5 f 56 fy;fay f,07.

Figura 2.3 Marco de referencia damico(d-g).
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La matriz[D] se de ne como:

2 3
cos(a) sin(a) 0 O O
sin(a) cos(a) 0 0 O
0 1 00
[Ds] = (2.49)
0 010
0 0 0 01
0 0 0 001
2 3
cos() sin() O
sin() cos() O
[D/]= (2.50)
1

0
0
0 10
1
0
0

o »r O o © o

0
0 0
0 0

o O O

dond€e[Ds] es la matriz de transformaxi que se aplica para las variables de estafbr, }

la matriz de transformatn para las variables de rotor. Como se menciono anteriormente,
la transformadn de rotaddn Dlo aplica a las ecuaciones en el sub-esp@cio), mientras

que las ecuaciones en los sub-espagieg) y (z1-z,) no vafan [32]. Por otra parte, se

puede a rmar que la condién[D] * =[D]" se cumple, de manera que la transforroaci
inversa puede ser representada por:

[f 1=[D]" [fqq] (2.51)

Luego de la aplicadin de la transformaon propuesta en (2.48)-(2.50), el modelo

matenatico resultante se encuentra de nido por el siguiente conjunto de ecuaciones de
equilibrio de tengn:



MAQUINAS DE INDUCCION POLIFASICAS 23

Vas = Rsigs + ddtds a = Rsigs + |—sd|dS + I-mdldr ! a(LsiQS"' Lmiqr)
(2.52)
Vqs = RSIQS+ ddtqs + ' a - RS qS+ Lsdlqs + LmdIqr + ' a(L |d3 + Lmldr)
(2.53)
Var =0= Ryigr + dd% Vsiip gr = Rriar + LmC|IdS + I-r o Vsip(Lmigs + Lrigr)
(2.54)
Vgr =0 = Rriqr + dT"' Vsiip ar = Ryi qr t I—mdlqs + I-r dt + !Slip(l—mids+ Lrigr)
(2.55)
. d di
Vxs = Rsixs + T = Rsixs + Lis d)f[S (2.56)
. d . di
Vys = Rsiys + Tys = Rsiys + L'S(Tyts (2.57)
. . di
Vz,s = Rs|215+ dztls = Rslzls + L dZES (258)
. d . di
Vz,s = Rsliz,s + dztzs = Rsigs + Lis dzis (2.59)

Las expresiones que relacionan el ujo de estator y de rotor con las corrientes del
estator y rotor en el marco de referenciaédirico esin dadas por:

ds = Lsids + Lmiar gs = Lsiqs"' Lmiqr
ar = Lrigr + Limigs r = Lyigr + Limigs
a d a (2.60)
xs = Lisixs ys = Lisiys
718 — Llsizls 7,8 — L|SiZZS

El modelo en el marco de referendid-q) ofrece importantes simpli caciones en

las que se basan las distintas estrategias de control. La&ledeila velocidad del
marco de referencia damico(! ;) es arbitraria, sin embargo, tres casos particulares
son de gran inté&s con los cuales las variables del modelo presentado en (2.52)-(2.59)
pueden ser estudiadas referidas a: un marco de referencia estagionayien el cual

a = 0, un marco de referecia jo en el rotor, para el cigl= ! ;, o bien, un marco
de referencia de rotamn sSncrona en el cudl; = ! ¢, siendo! ¢ la velocidad angular
eléctrica sincbnica [33].
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Por otra parte, el par electromaito generado se de ne de manera similar al caso
anterior (2.45):
n

Te:2

PLm(idriqs iqrids) (2-61)

Otras representaciones alternativas del par eleégoetico son posibles utilizando la
correlacon entre las corrientes del estator/rotor y los ujos m&tgos del estator/rotor,
obtenéndose las siguientes las siguientes expresiones:

n . .

Te = EP( dslqs qslds) (2.62)
n_L , .

Te= P 7m( drlgs grids) (2.63)
2 L

Las ecuaciones de las componentes del p{dng) representadas en (2.52)-(2.55) y las
ecuaciones de par sorgigticas a los de una MI.

Considerando el caso en que la MIAH es alimentada por una fuente déntensi
hexafsica sinusoidal ideal, las componentes de éensn el sub-espacix-y) se@an
nulas. Sin embargo, cuando la témsde alimentaéin no es sinusoidal, como en los
convertidores eleadbnicos de potencia, la excitéci de tensin en el sub-espacix-y)
produce componentes de corriente en este sub-espacio asociadidagpen la iaquina;
estos componentes astlimitados élo por un valor bajo de la impedancia equivalente, es
decir, la resistencia del estator y la inductancia de fuga del estator [11,22] .

2.2 Convertidores Electr 06nicos de Potencia

Los convertidores de potencia se encargan de la codvatisiener@ AC a DC oviceversa
teniendo en cuenta las caratséicas de tenéin, corriente y frecuencia. Existen diferentes
topologas de convertidores de potencia de acuerdo a los requerimientos de aplizaci

de su naturaleza. Sexg el limero de fases que posee puede ser nsiad, trifisico o
multifasico, y de acuerdo con elimero de niveles de teiasi puede ser de dos niveles,
multinivel [34,35]. No obstante, la topol@gméas popular tanto en sistemasésicos como
multifasicos sigue siendo la de dos niveles con dos etapas AC/DC-DC/AC. Estas etapas
por lo general consisten en un recti cador no controlado y un inversor de fuente dtensi
(VSI, del ingksvoltage source invertgrlas cuales se encuentran acopladastetamente

por un bus de corriente continua denominado DC-link. La topaldgscrita posee la
capacidad de operar en un amplio rango de frecuencias y mediante un adecuado algoritmo,
generar una salida con valor medio sinusoidal conjuntamente con undpemguidad

de arnbnicos de bajo orden.
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Figura 2.4 Diagrama esqueatico del convertidor hexasico y de dos niveles.

2.2.1 Modelo Escalar del Inversor Hexaf asico

El esquema del convertidor basado en un VSI de 6 ramas y 2 niveles se aprecia en la
Figura 2.4, el cual esht compuesto por 12 interruptores eléaicos de potencia, un par

por cada rama. Para simpli car el modelo, se considera que el DC-link es alimentado
por una fuente de ter&si Vg de corriente continua con un punto medj@n lugar de un

recti cador no controlado alimentado por una fuente de tamsiifasica. La tensin salida

del VSI corresponde al punto medio entre los interruptores de cada rama y se identi can
mediante las letras; d; b; e; cy f , respectivamente.

Con respecto a la carga conectada a la salida del VSI, se asume, por simplicidad,
gue consiste en una carga balanceada en comesirella con predominancia inductiva,
describiendo dsina caractéstica dominante en lasaquinas éctricas. Las tensiones de
fase sobre los bobinados del estator de #mjuina se de nen por las variableg, y vyos
siendox = a;b;c y x°= d;e;f respectivamente. Cabe destacar que cada conjunto
trifasico posee un neutro distinto dordeesta asociado al conjunfa; b; gy Nal
conjuntof d; e; fg. Por lo tantoyys = Vxn Y Vxos = Vxopo.

El VSI convierte la tengin del DC-link en una fuente de teriAC de frecuencia 'y
magnitud variable de acuerdo al modo de conmota¢©ON/OFF) de los interruptores
electbnicos de potencia. En cada rama del esquema del ¥BIpsiede ser activado un
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interruptor de potencia a la vez. Estos se controlan cdalss complementarias para evitar
que ambos interruptores, conduzcan al mismo tiempo y provoquen un cortocircuito en el
DC-link, as tambien para evitar que ambos interruptores se apaguen aimgaiinente
y produzcan tensiones de salida inde nidas. El estado de cada(@maSyo) puede
de nirse utilizando la bgica binaria(Sy 2 f 0; 1gy Sxo 2 f 0; 1g); de modo queS, = 1
implica que el interruptor superior se encuentra activado y el inferior desactivado, mientras
gue el caso opuesto se veri ca cuarsio= 0 (interruptor superior desactivado e inferior
activado). Esto permite que se disponga de dos niveles déne(iVy.), cuando se hace
referencia al bus negativo del DC-lifin) o bien % cuando se hace referencia al punto
medio del DC-link(0). Para su operagn, la funcbn de conmutaéin del VSI de 6 ramas
dispone de2® = 64 estados de conmuta@ri posibles, caracterizados por un vector de
conmutaaddn que puede de nirse mediant®.; Sq; So; Se; Sc; Si]".

Todas las tensiones de fase de salida del invéxggr y vyxom ) respecto al bus negativo
del DC-link (m) pueden ser de nidos basdose en el estado de conmubacile sus
ramas, como se indica en las siguientes ecuaciones:

Vam = Ve Sx; Sx2f0;1g; x = a;b;c

(2.64)
Vyom = Ve Sxo; S0 2f0;1g; x°= d;e;f

Las tensiones de fasg,, Y Vxom Se relacionan con las tensiones de fase sobre carga
Vin Y Vs o, de niendo una diferencia de ter@si entre el bus negativo del DC-liffkn) y
el punto conain del conexionado en estrella de la cafyay N 9), obtenéndose:

Vxm VxN + VNm

(2.65)
Vxom = Vxn o+ Vnom

Teniendo en cuenta que la suma de las fases en cada conjuasictriflevyy Yy
Vyon o, €S igual a cero, dado que, como se mentianteriormente, se considera una carga
balanceada con conexionado en estrella y en condiciones normales de@peracilo
tanto, al realizar la suma de cada fase de las ecuaciones dentdrsialida del inversor
(2.65) se obtiene como resultado la siguiente expresi

X
Vym =0+3 VNm

X (2.66)
Vyxom =0+ 3 Vyom
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Desarrollando (2.66)nm Y Vnom pueden expresarse de la siguiente manera:

1
VNm = E(Vam + Vpm + Vem)
(2.67)

—1(v + Vem + Vim )
VN°m—§ dm em fm

Reemplazando (2.64) y (2.67) en (2.65), luego despejagdy vyxon o, S€ Obtienen
las tensiones de fase aplicadas a la MIAH a partir de los potenciales impuestos en los
terminales del estator, de modo que:

1
ViN = Vxm  Vnm = VdeSx g(Vam + Vom + Vem)
(2.68)

1
VyoN©O = Vxom  VNom = Ve Syo é(Vdm + Vem + Vim )

La tensbn generada por el VSI puede tonftavalores distintos comprendidos entre
e y 2V con pasos dée. Otra manera de expresar las tensiones de fase de nidos en
(2.68) en funddn de los estados de conmutaties utilizando matrices [36], obté&nidose

as el modelo materatico del VSI como se indica a continuani

2 3
2 0 1 0 1 0
0 2 0 1 O 1
1 2 0 1 0
Maw] = 3 (2.69)
0 1 O 2 0
1 O 1 O 2 0
0 1 O 1 O
2 3 2 3
VaN Sa
VN Sy
VbN So
= Vie [Msw] (2.70)
Ven 0 Se
VeN Se

ViN © S
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2.2.2 Modelo Vectorial del Inversor Hexaf asico

El analisis del modelo mateatico del convertidor de potencia se simpli ca utilizando

la matriz de transformagn de Clarke descrita en (2.23) para un VSl&dfases. El

vector de dimen$in 6 que se encuentra de nido por las componentes en variables de fase
[Van ; VAN 9, VN Veno; Ven ; Vin o]", luego de la transforma, quedéai representado

por el vector que contiene a las componentes bidimensionales de cada sub-espacio y las
homopolare§v ; v ; Vx; W; Vz,; Vo,]". Luego de aplicar (2.23) a (2.70), las tensiones
obtenidas se calculan mediante la siguiente eonaci

2 3 2 3
\ Sa
\ Sy
Vy Sp
= [C] Vdc [M sw] (2-71)
Vy Se
VZj_ SC
VZZ Sf

De manera que, en la topolagde la MIAH de neutros aislados, el VSI de 6 fases y dos
niveles prove@® = 64 vectores de tendh (49 vectores distintos activos) que se proyectan
simultaneamente en ambos sub-espadios, ) y (x-y), distribuidos en cuatro coronas de
amplitudes diferentes e identi cados utilizando d@sneros octalefS,; SySp] Y [SeSc St |
respectivamente, correspondientesaaligo binario del estado de conmufatide cada
rama como se muestran erA@ura 2.5, mientras que en el sub-espa¢ig-z,) posee
sblo vectores nulos por lo que no in uyen en l& hicas de control aplicadas. Adasy
con dicha topolo@ de naquina ekctrica multifisica es posible implementar el inversor
de seis fases a partir de dos inversore&didos independientes conectados al mismo
DC-Link, con lo cual todos los conceptos y estrategias de control del inversmi¢of
pueden extrapolarse al inversor heasafo [11].

2.3 Control de M aquinas de Inducci 6n de Velocidad Variable

En las aplicaciones industriales de alto rendimiento, los accionamiebtts@s ajusta-

bles son muy utilizados. Un accionamiento de velocidad ajustable o variable (ASD, del
inglésadjustable-speed driyeconsiste en una aguina ekctrica rotativa y un convertidor
electibnico de potencia cuyo control proporciona carast&as importantes tanto en
estado estacionario como transitorio. La mejora del rendimiento del control de estos ac-
cionamientos ha sido el centro de exhaustivas investigaciones durabitinhas dios [37],
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(@) (b)

Figura 2.5 Representadin de los vectores espaciales de ténsi estados de conmutadi en:
(a) el sub-espacip - )y (b) sub-espaci¢x-y) para una MIAH con neutros aislados.

siendo el desarrollo de nuevostados de control para accionamientdscéicos mul-
tifasicos uno de lo$picos que ha ganado mayor iréter Debe tenerse en cuenta que el
control de una MIAH presenta gran complejidad al tratarse de un sistema no lineal de
alto orden y multivariable, donde algunas de las variables de estado sileslide medir,

por lo que han de ser estimadas fsnben, algunos de sus @anetros (principalmente

la resistencia del rotor) var durante la opera@n de la naquina [22]. Unarea muy

activa recientemente, enfocada al control de sistemas multivariables de alto orden, es la
aplicacbn de &cnicas de control no lineal para intentar conseguir controladores de altas
prestaciones, garantizando la estabilidad [14].

Como se menciono anteriormente, el caso particular de las MIAH de neutros aislados,
posee la ventaja de que l&thicas de control originalmente orientadas al control de ac-
cionamientos tréisicos, pueden extrapolarse al control de este tipoatpima multifisica.

En los siguientes apartados se presentan Etedos convencionales de control, aplicados
a la MIAH.

2.3.1 Control Escalar

Esta es una de las estrategias de conti@s sencillas y menos costosas aplicadas al
accionamiento de las MIAH. Se de ne como una estrategia de control de velocidad basada
en dos observaciones. La primera consiste en que la velocidad de par tstieatde
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la maquina es normalmente bastante pronunciada cerca de la velocidezha y por

lo tanto la velocidad ékctrica del rotor se aproxima a la frecuenciactiica. Por lo

tanto, controlando la frecuencia se puede controlar de forma aproximada la velocidad. La
segunda observdmi se basa en la ecuénique representa la tebside fase que puede

ser expresada como:

das

Vas = Rsias + ——
as slas dt

(2.72)

En condiciones deegimen permanente a velocidades intermedias y alta&mirto de
ujo magnético domina alé@&rmino resistivo en (2.72), ram por la cual, la magnitud de
la tensbn aplicada eétrelacionada a la magnitud del ujo magfico del estatorYs) de
esta forma:

Vs=1e"s (2.73)

donde se sugiere que para mantener el enlace de ujo constante, de forma a evitar la
saturaddn, la magnitud de la terten de estatofVs) debe ser proporcional a la frecuencia
(le=21,).

Una posible implementa@n del control escalgv=f) aplicado al control de una MIAH
se puede apreciar enffdgura 2.6. La entrada del sistema es denominagay se lo
conecta a un saturador para reducir los transitorios limitando la tasa de canbjo de
salida del saturador es multiplicada ffordondeP es el imero de pares de polos, para
obtener la velocidad ettrica! , cuya unidad de medida se expresa en rad/s. Luego,
es multiplicado por el factor de cambief denominadd/,=!,, dondeV, es la tasa de

Figura 2.6 Diagrama en bloques del control escalaf aplicado al control de la MIAH.
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cambio de tensiny! , es la tasa de cambio de frecuencia en rad/s con el n de formar una
referencia de ten8n 'nea-neutro con valor cuaatico medio (RMS, del ingisRoot Mean
Squarg denominadd/s. La tensbn Vs es multiplicada por 2 para obtener la referencia

de tensbn en el ejeg denominada/,s. La tensdn de referencia en el efees puesto a
cero. Por otra parte, la velocidacketrica! . es integrada para obtener la posiciel
marco de referencidrecrono . La integracbn que determinae es reiniciada de forma
periodica al llegar a un valor gitiplo de2 para mantener limitado a. Finalmente,

los valores de los ejaby g se utilizan junto a alguna@tnica de modulaén, siendo la
mas frecuentemente utilizada la denominada modoiegor ancho de pulsos (PWM, del
ingléspulse width modulationpara obtener una salida deseada en el VSI [33].

La ventaja de este control es que se trata de un control en lazo abierto, y la velocidad
puede ser controlada (al menos por un grado de control) sin realim@ntaai principal
desventaja en su aplicéci es que al ser de tipo lazo abierto, exéstin error entre la
referencia y la salida, particularmente de form@smotoria a bajas velocidades [33]. En
consecuencia esta estrategia proporciona un funcionamiento satisfaétorauando
la maquina opera en condiciones nominales, sin grandes requerimientos en cuando a
precisbn en la velocidad, el par y la rapidez de la respuestandica.

Cuando se precisa del funcionamiento de &goina en aplicaciones de altas presta-
ciones es necesario utilizar un control de velocidad en lazo cerrado. No obstante, el par de
la maquina depende tanto del ujo del entrehierro como de la velocidad de giro del rotor,
siendo la relad@n del par con ambas fuertemente no lineal, lo que di culta elftisel
controlador. Como soluth a este problema se han propuesto otras estrategias de control
las cuales se exponen acontin@aci

2.3.2 Control Vectorial

El control vectorial da lugar a la apariti de una analdg entre la raquina de AC y
la maquina de DC con excitamn independiente, posibilitando un control independiente
(desacoplado) del par y el ujo de laaquina.

El principio de funcionamiento del FOC, se basa en una tranfotmaaiecuada de
las variables controladas al marco de referenciardino(d-g) donde el ejel se alinea
con uno de los componentes del ujo de laaguina, pudiendo ser: el ujo del rotor
(RFOC, del ingksrotor ux oriented contro), el ujo del estator (SFOC, del ingkstator
ux oriented contro) o el ujo en el entrehierrorhagnetizing ux oriented contrp[38]
para lograr el desacoplamiento, y queisegl netodo de aplicadin puede ser directo o
indirecto. Los esquemas FOCamfrecuentemente utilizados en la industria son el control
orientado al campo del rotor indirecto (IRFOC, del &gjhdirect rotor- ux-oriented
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control) y el control orientado al ujo del rotor directo (DRFOC, del ikglirect rotor-
ux-oriented contro) [33]. La aplicacbn del esquema de control RFOC a una MIAH se
realiza utilizando el modelo matérico descrito en (2.52)-(2.61) referido al marco de
referencia sicrono [33], el cual se caracteriza por las siguientes expresiones:

a= e (2.74)

la=1e (2.75)
d

le= e (2.76)

La condicbn necesaria para este control, se consigue alineandocdtejesistema
de referencia’acrono con el vector del ujo rd@trico . Por lo tanto, se cumplen las
siguientes expresiones:

ar = r = Lrigr + Limigs (2.77)
ar =0= Lriqr + I—miqs (278)
d
G @ =0 (2.79)

Las ecuaciones de las tensiones del rotor (2.54)-(2.55) en este marco de referencia se
describen mediante el siguiente conjunto de ecuaciones:

. d
0=Ryigr + T:r Vsiip qr (2.80)

. d
0= erqr + Tqr + 1 slip dr (281)

donde las componentes de corriente del rotor en loq digspueden ser expresados en
funcion del ujo del rotor, despéjndolas de (2.77)-(2.78), de la siguiente manera:

( r Lmids)

i = - (2.82)
:
. L
lr = TT igs (2.83)

Reemplazando (2.82) en (2.80) y (2.83) en (2.81), teniendo en cuenta las condiciones
(2.77)-(2.79) se obtiene el modelo del control RFOC:
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d .
rtoor dtr = Lmigs (2.84)
Psiip r r = I—miqs (2.85)
donde ; = ;—'r representa la constante de tiempo del rotor.

Por lo tanto la expreéh del par (2.63) puede reescribirse como:

Te= 5P (™ g (2.86)
Mediante (2.86) se demuestra que el par electr@tiegpuede controlarse modi cando

la corriente de referencia del estaigy y manteniendo constante el ujo del rotor

por debajo del sincronismo. Por otra parte, analizando (2.84) se puede a rmar que el

valor del ujo del rotor se determinanicamente mediante la corriente del estatorla

cual convencionalmente es establecida a su valor nominal (referencia de ujo constante

e igual al naximo posible por debajo de la velocidad de sincronismo dedquina).

En cambio, la corrienté,s es controlada independientemente y es la encargada de la

produccon del par. Cabe mencionar que las corrienge® igs son corrientes DC en

estado estacionario, lo que facilita su reguaciReescribiendo nuevamente (2.86) en

funciobn del deslizamiento, despejanidg de (2.85), se obtiene la siguiente ecoaci

=}

2
r

Te = Rir ! siip

P (2.87)

2
Para el control RFOC es necesario determinangulo del ujo del rotor, y de acuerdo
a la forma de determinar dictamgulo, la estrategia RFOC puede clasi carse en dos: el
DRFOCy el IRFOC.
En el caso del DRFOC es necesario el conocimiento de la pasjcmagnitud del
ujo del rotor, que puede ser medida en forma directa mediante sensores de efecto Hall
montados en el entrehierro de laquina o estimada a partir de las tensiones y corrientes
del estator a costa de un aumento en la carga computacional del sistema de control,
mientras que el IRFOC utiliza la medida de la velocidad del rotor para obtener lagposici
angular( ;) y junto con una estimagn delangulo de deslizamientp ), conocer el
angulo necesario que garantice el desacople entre la componente de corriente de estator
que regula el ujoy el par, esto hace que el esquema IRFOC dependa dedosspars
del modelo de la iaquina, temperatura, etc. Mediante (2.77)-(2.79) y (2.85) se obtienen
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las siguientes expresiones:

. Lmigs _ Lig

! slip = (2.88)

ror rIds

y y y
e= ledt= (I, +lgpdt= + gt (2.89)

Tanto el DRFOC como el IRFOC comparten el mismo principio de funcionamiento,
sin embargo, el empleo del IRFOC e&srpopular que el DRFOC puesto que presenta una
mayor sencillez y requiere un menarmero de sensores considerando gue estos necesitan
de ciertas modi caciones en laaquina para su montaje que redianirla robustez del
sistema [33].

En laFigura 2.7 muestra el esquema general de control RFOC para una MIAH, con-
siderado ambos enfoques. El esquema de control tiémtigamente la misma estructura
en cascada que se utiliza en el accionamiento de una [EisicH, el cual se basa en dos
bucles de control externos encargados de la reduiai® la velocidad mémica! r,, y del

ujo del rotor , as como de una serie de bucles internos de control de corriente cuyo

Figura 2.7 Diagrama en bloques del control vectorial para una MIAH.
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nimero es fundin del umero de fases de laaguina a controlar. Luego de aplicar la
matriz de transformaén de Clarke y Park para obtener los sub-espacios desacoplados, en
los bucles de controlgicamente se utilizan reguladores PI, los cuales proporcionan al
sistema cierta robustez ante la principal desventaja de é&telmde control: la necesidad

de conocer los pametros de la Bquina para conseguir una correcta oriergtacCon esta

con guracion, el regulador de velocidad establece la referencia de corrigntgentras

gue la referencia de corrienitg, se establece como constante a su valor nominal, como se
menciono anteriormente. Las salidas de los controladores de corriente proporcionan los
valores de las tensiones de referencia en el marco de refe(drpiajue deben aplicarse

a la maquina para seguir las referencias de corriente. En este procesernhirsos de
compensadin, eq Yy €4, Se suman teniendo en cuenta el acoplamiento en las ecuaciones de
tensbn del estator en el plar{d-q), de manera a disminuir el efecto de dicho acoplamiento
cruzado [33, 39]. Dichostminos son altamente dependientes de loamatros de la
maquina.

La diferencia con el caso tébico es la incorporamn de reguladores Pl adicionales
para las corrientes del plarfg-y). Cabe mencionar que, estas corrientes pueden ser
tebricamente puestas a cero en laaminas de bobinados distribuido, imponiendo ten-
siones de estator con valor cero en las compon€rtg3, sin embargo, en la realidad los
devanados del estator presentan cierto nivel asianggl VSI tiene un tiempo muerto que
induce tensiones en dicho plano [10,40]. En consecuencia, es necesario regular las corri-
entegx-y) para que sean cero. Una vez que las referencias démeswi provalas por los
reguladores Pl en los planéd-q) y (x-y), se transforman usando la transformada inversa
de Park y Clarke para ser expresados en variables de fase. Luego, dichas tensiones son
moduladas con aim tipo de estrategia PWM, ya sea empleado portadora (CBPWM, del
ingléscarrier-based pulse width modulatipn modelos vectoriales (SVPWM, del irgg
space vector pulse width modulat)jqd1, 42], proporcionando un péin de conmutaéin
para ser enviado al VSI.

Recientes avances en las investigaciones considecaicas de control no lineales
tales como el SMC de orden superior [15, 43, 44], control difuso [45], MPC [46], entre
otros, como alternativa a los controladores internos de corriente Pl en el enfoque IRFOC.

En este Trabajo Final de Ma€stise hai uso del enfoque IRFOC utilizando contro-
ladores Pl yé&cnicas de control MPC para el control interno de corriente junto con el bucle
externo de velocidad con control PI.
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2.3.3 Control Directo de Par

EI DTC es otra&cnica de control bien establecida en la&guinas trisicas [47]. Se ha
propuesto su exter@i a diferentes topolégs de accionamientos muligicos como se
menciona en [1, 11] y actualmente compite con el FOC debido a las sus Catmeter
ventajosas entre ellas las robustez frente a la variade paametros de la @quina y sus
rapidas respuestas de ujoy par [48].

ElI DTC consiste en la estimaxi del ujo y el par para implementar un control directo
de ambas variables. En su formagestar, este esquema mantiene el regulador de velocidad
Pl externo como en el FOC, pero los controladores de corriente internos son sustituidos
por blogues de hiétesis que controlan directamente los cambios en el ujoy el par con
respecto a sus referencias.

En este caso, el regulador de velocidad Pl proporciona la referencia d&.par
mientras que la referencia de ujo ;) se ja de nuevo constante o se regula en fénci
de la velocidad de la é&quina. Utilizando la salida de los bloques deérissis y una
estimacbn de la posién del ujo, se selecciona el vector de conmutaciadecuado
que se aplicar mediante una tabla de consulta prede nida que tiene en cuenta todos los
posibles estados VSI. El vector de conmutacseleccionado se €avdirectamente al VSI
sin la intervendin de una etapa PWM.

El esquema descrito del DTC se muestra efRitaura 2.8. Puede notarse que la
estructura de control esas simple que en el esquema FOC, debido a que la transf@maci
de Park ya no es necesaria, y éhmero de variables controladas se reduce a dos, lo
que téricamente disminuye el costo de Iddaulos. Sin embargo, presenta importantes
desventajas, como una mayor ondubailel par y una frecuencia de conmutarcyariable,
que depende del punto de funcionamiento y del ancho de banda de los controladores de
histeresis [49]. Si estéltima es demasiado estrecha, la frecuencia de conndutaeé
alta y las erdidas relacionadas con el VSI se incremeartasin embargo, se reducen al
m'nimo el error y el rizado de pary de ujo. Por otro lado, si la banda dehesis es
ancha, las erdidas debidas a la frecuencia de conmatase reducan, pero el errory
el rizado de par y ujo aumentar Adends, el rendimiento del control depende en gran
medida de la topoldg del accionamiento [50]. Para reducir estas desventajas, se han
propuesto en la bibliograf algunas modi caciones en la estructura del DTC, como la
inclusibn de estrategias PWM que conduce a una frecuencia de conamucacistante y
reduce el contenido de afmicos, en particular en el plairir-y) [51-53].

Cabe resaltar que la extedsidel DTC a los accionamientos mudisicos no puede
regular completamente las corrien{gsy) con la estructuradsica de control presentada
anteriormente, ya québ se controlan dos variables ( ujo y par) por lo cual carece de
exibilidad al intentar agregar otros criterios de control. Como ocurre en el esquema
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Figura 2.8 Diagrama en bloques del control directo de par para una MIAH.

FOC, estas corrientes deben ser reguladas a cero ydlguesfin relacionadas con los
componentes aromicos y las prdidas. Una soludh recursiva que se ha encontrado en

la literatura es la de nidin de tablas delsqueda ras elaboradas, con el n de reducir

los arnmonicos de bajo orden y aumentar la e ciencia [54], a costa de un aumento en la
complejidad de la estructura de control. Otra s@n@doptada recientemente es el uso
de vectores de ter@si virtuales para anular las tensiones y mitigar las corrientes en el
plano(x-y), manteniendo el esquema de control original [13]. Adenmecientemente se

ha abordado la capacidad de tolerancia a las fallas del DTC, camgdo con el FOC
convencional [55].

2.3.4 Control Predictivo

El control predictivo representa una alternativa prometedora a&sduos chsicos de

FOC y DTC, particularmente en el campo de los accionamientos asittifs. La carac-
ter'stica principal de este control es el uso del modelo del sistema para la ppedieti
comportamiento futuro de las variables controladas. Estas predicciones son utilizadas por
el controlador para seleccionar la a@atide controbptima que se aplicar de acuerdo

con un criterio de optimizaén prede nido, de manera que existe una amplia variedad
de esquemas tales como: el control predictivo basado erédst cuyo criterio de op-
timizacion consiste en mantener la variable controlada dentro danite$ de urarea

de his€resis, mientras que en el control predictivo basado en la trayectoria, las variables
se ven obligadas a seguir una trayectoria prede nida, en el control deatbeat la@ctuaci
Optima es la que hace que el error sea igual a cero en el siguiente instante de muestreo.
En el control predictivo basado en modelo (MPC, delé@&sghodel predictive contrdlse
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utiliza un criterio mas exible expresado como una fuiBci de costo a minimizar [56].
La Figura 2.9 muestra la clasi cadin de los distintos esquemas de control predictivo
utilizados en el control de convertidores eléaicos de potencia.

El MPC se destaca entre las dasrpor la simplicidad conceptual y la exibilidad en
la de nicion de los objetivos de control mediante una fénaile costo. En comparéci
con el FOC, permite reducir la complejidad del controlador proporcionandcapidar
respuesta démica. AStambién, su exibilidad lo convierte en una alternativa al DTC en
el area de control del accionamiento mudtifco, ya que su principal desventaja es que
puede gestionar el control déle dos variables en su formaas convencional.

Existen diferentes formas de de nir la fudci de costo en el MPC dependiendo
del criterio de control (errores de corriente, ujo o par, frecuencia de connutaci
etc) [19,46]. Entre las as utilizadas eétla de nicion de la funadn de costo como el error
cuadatico entre la predicon de la variable controlada y su referencia. Esta estructura
tiene numerosas ventajas entre ellas la de presentar conceptos de racihdeaehtender,
puede ser aplicado a una gran variedad de sistemas incluso aquellas que son multivariables,
los tiempos muertos pueden ser compensados, la ibolds fedmenos no lineales al
sistema es sencilla, el controlador resultanteaes fle implementar [19].

Sin embargo, la implementdxi del MPC presenta un alto costo computacional, re-
querido para resolver el problema de optimibactde todas las acciones de control
consideradas, el cual aumenta cuandaiehero de fases crece, adesrsu desempe
posee gran dependencia con el modelo utilizado pues exige un conocimiento preciso de
todos los paametros que se emplean para modelar el sistema. En caso de que dichos

Figura2.9 Clasi cacion de netodos de control predictivo aplicados a convertidores de potencia.
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parametros vaen en el tiempo, alguna adaptawcio algoritmo de estima@n debe ser
considerada [19].

El reciente desarrollo de microprocesadoré&smpidos y potentes ha hecho posible
la implementad@n del MPC en los convertidores de potencia y en los accionamientos
eléctricos, dando lugar a numerosos enfoques de control, siendo bastaiitestéblecer
una clasi cacbn general para todas la&chicas que contempla el MPC. Convencional-
mente, se dividen en dos amplias caté&gr el control predictivo de estado continuo
(CCS-MPC, del ingdscontinuous control s¢ly el control predictivo de estados nitos
(FCS-MPC, del ingds nite control sef) [46, 56]. Las principales diferencias entre ellos
eshn relacionadas al tipo de modelo maédito utilizado para las predicciones y la forma
en que las acciones de control se aplican al sistema.

En el metodo FCS-MPC, se utiliza un modelo discreto del sistema para calcular
las predicciones y una fur@m de costo prede nida determina los objetivos de control.
Teniendo en cuenta que el convertidor de potencia que alimentadaina presenta
una naturaleza nita, es decir, que posee dmero limitado de posibles estados de
conmutaddn, el FCS-MPC aprovecha esta sit@agiaplicando un proceso iterativo que
evalla en tiempo real cada estado de conmatapbsible con el n de seleccionar el estado
de conmutadin 6ptimo que minimice la funéin de costo (problema de optimizan) [46].

El estado de conmutam seleccionado se aplica entonces directamente siimifizp

de modulador. Por otra parte, el CCS-MPC utiliza un modelo linearizado o medio del
sistema para proporcionar referencias continuas debienis acuerdo al objetivo de
control. Posteriormente, las tensiones continuas son modulados, convencionalmente por
una etapa PWM, proporcionando el @atde conmutaéin que se aplicaral convertidor de
potencia [49]. Las caracfsticas presentadas exponen importantes ventajas y desventajas
de ambos enfoques. La inclaside un modulador en el CCS-MPC elimina la optimigaci

en tiempo real y jala frecuencia de conmutagia un valor constante, en contraste con el
FCS-MPC en el que la frecuencia de conmudaas variable. Sin embargo, el CCS-MPC
ofrece un esquema de control menos exible gsrwomplejo que el FCS-MPC, como
resultado de no tener en cuenta la naturaleza discreta del convertidor de potencia. Por esa
razon, la mayor parte de la actividad de investigacén reladn con el control MPC de

los convertidores multifsicos se centra en ladnica FCS-MPC [57]. Las topolas de
maquinas ras estudiadas en combinagicon el FCS-MPC son las de cinco y seis fases,
tanto de inducéin como de imanes permanentes{68]. No obstante, la exterisi de este
esquema a un mayotimero de fases sigue siendo difdebido al aumento exponencial

del costo computacional que implica.

As’ también, la aplicadn tpicamente utilizada para accionamientos matitos,
independientemente de la estructura de control predictivo, es su condireei la
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téecnica FOC. De esta manera, se mantiene el bucle externo de control de velocidad
mientras se sustituye los reguladores internos de corriente por un control de corriente
MPC, al cual se le denomina normalmente control predictivo de corriente (PCC, ds ingl
predictive current contrgl[60, 61]. Como alternativa a la reguléai de corriente, es
posible cambiar el esquema MPC con el n de controlar el ujo y el par manteniendo el
bucle de control externo de velocidad, por lo que recibe el nombre de control predictivo de
par (PTC, del ingtspredictive torque contrdly representa un gran competidor del DTC

al proporcionar cierta exibilidad [62].

Ademas del alto costo computacional, la apliéacte la écnica MPC a las unidades
multifasicas presenta otros inconvenientes importantes, los cuadlessesido abordados
en losltimos tiempos. Una de ellas es la frecuencia de connartagiriable ocasionada
por la naturaleza del control predictivo el cual produce un grupo dérdoms propagado
en el espectro de frecuencia, deteriorando el rendimiento del sisteréam@nds de
calidad de enefg [19]. Algunos de esos trabajos proponen nuevos esquemas de FCS-
MPC considerando distintos tipos de modulaciones como PWM, modulaor espacio
vectorial y aplicadn de varios vectores por dig paton de selecéin [57, 63].

En este trabajo se lauso del enfoque FCS-MPCaslico como alternativa al bucle
interno de corriente PI de l&¢nica IRFOC, aplicado a la MIAH alimentada por un
VSI de seis fases y dos niveles, cuyo esquema de control se presentagmda?.10.

Dicho esquema estconformado por un lazo de control externo de velocidad basado en
la tecnica FOC y un lazo de control interno de corriente de estator basado en FCS-MPC.
De forma que los controladores internos de corrientes sgadas y el regulador de
velocidad externo #s lento con un mayor ancho de banda de control en comparean

la estructura en cascada convencional del FOC [49].

El modelo del sistema, caimmente llamado modelo predictivo, se utiliza para predecir
el futuro comportamiento de las corrien(é'%s) para un cierto horizonte de predioni
Estas predicciones se calculan para todos los posibles vectores de coom{#fgara
el caso del accionamiento hegafco, eliminando los redundantes) utilizando los valores
medidos de las corrientes del estdiq) y la velocidad me&nica del roto(! ,).

Como objetivo principal, el controlador trata de obtener el esfuerzo de control necesario
para lograr que la variable de predﬁmbs[k+1] obtenida del modelo del MPC se acerque al
valor de referenciias[k+l] mediante una funbh de costdg) que representa los objetivos
de control. La minimizadin de la funddn de costo determina, en cada instante de
muestreo, el vector de conmutaeioptimo Sy que debe ser aplicado al VSI durante
todo el periodo de muestreo. Lo mencionado anteriormente denota que el control MPC es
una estrategia de control no lineal.
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Figura 2.10 Esquema general del IRFOC con bucle interno de control de corriente basado en el
FCS-MPC aplicado al control del convertidor de potencia hasiab.

Modelo de predicci 6n

El modelo predictivo se obtiene de la combirtacde las ecuacionesetricas de la MIAH
expresadas en el marco de referencia estaciofario) (2.36)-(2.39), y la ecuadn de la

VSI (2.71). El resultado se representa primeramente como variables de estado y de salida
del sistema en tiempo continuo, de la siguiente manera:

XM _ aAx 0+ BU (1)
dt (2.90)
Y (t)= CX (1)

dondeX (t) es el vector columna de las variables de estado & esinpuesto por

las corrientes del estator y del rotor en el marco de referencia estacionario, siendo
X (1) = [X1; X2; X3; Xa; X5} Xe]" =[is;is;ixs;iys;ir;ir]", mientrasqué (t)

es el vector columna de entrada del sistema y corresponde a las tensiones aplicadas al
estator de modo qué (t) = [Uq; Up; Uz; Us]" =[Vs; Vs; Viks; Ws]'. Las variables
controladas son las corrientes del estator por oYU = [is ; is; ixs; in]T. Las
matricesA , B y C de nen la diramica del sistema, que para el conjunto de variables de
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estado seleccionadas pueden ser representadas en forma matricial como:

2 3
Rscz Lm! rC4 O O ch4 Lr! rC4
Lm!rCy RsCo 0 0 Li!'rca Ry cy
0 0 RsCs 0 0 0
A = (2.91)
0 0 0 RsC3 0 0
RsCs Lm!rCs 0 0 Rrcs LetiCs
Lm!rCS RsC4 0 0 Lr!rCS RrCS
2 3
C 0 0O 0 0O
0 Co 0 00
0O cg 0 0O
B = (2.92)
0 g 00O
¢, O 0O 0 0O
0 c, O 00
2 3
1 000
01 00
C= (2.93)
0 0 0O
0 0 0O

donde sus constantes se de nen como:

— . — L, . - 1 . — L
¢, = LgL, ern! Cz—ﬁ, C3_L|s’ C4—ﬁ

© o= Ls
, G= ¢

por lo tanto las matrice& y B dependen de los pametros de la @quina ekctrica y del
valor actual de la velocidad del rotor [61].
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Las ecuaciones de las variables de estados obtenidas pueden ser representadas de la
siguiente manera:

dx
ditl = RsCX1+ Ca(Lm! X2+ RiXs+ Li!Xg)+ CoUg
dX2
E: RsCXo+ C4( Lm! X1 Li!iXs+ RiXg)+ CoUp
dx
CT: = RsC3Xz+ C3U3

(2.94)
dX4 = RgC3X4 + C3u
dt - sL3A4 344
dX5
at = RsCX1+ G5 ( Lm! X2 Rixs LiliXe) Calg
dXe
dat = RsCX2+ Cs(Lm! X1+ Ly Xs RrXe) Caup

Una representagn similar se obtiene para cualquier MI pékica, con la diferencia
de ecuaciones adicionales para los planos adicionales.

A continuacon, el modelo mateéatico presentado en (2.90) y (2.94), qu€ @aon el
tiempo, se discretiza utilizando urétedo de discretizaon adecuado, para adaptarlo a la
naturaleza discreta del controlador. Esto puede llevarse a cabo sustituyendo la derivada
por una aproximadin, siendo la ras simple el cociente de incrementos, dando lugar al
denominado ratodo de Euler hacia delante. Dich@todo sigue siendo frecuentemente
utilizado para discretizar los sistemas continuos debido a su simplicidad [28,49]. En
consecuencia, la exprési general del modelo de predionien tiempo discreto es la
siguiente:

23— Z3r'4
(| + A Ts)x[k] + B Ts U[k]

R (2.95)

Yoy = C Ry

dondeTs es el tiempo de muestreo utilizado en el proceso de discrdiizdk] representa
alamuestra actual)? [k+1) corresponde a la prediéni de la futura muestra. Se considera
que el estad [; no depende del valor actual de la entratig;, lo que equivalda a una
reaccon instanhnea respecto a lafsa de control [22].

En (2.94) que corresponde a la represeptaein espacio de estado de la MIA|s
las corrientes de estator, tensiones y la velocidacamiea del rotor son medibles. Sin
embargo, las corrientes de rotor no pueden ser medidas directamente, por lo cual deben ser
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estimadas utilizando alga £cnica de estimagn de las corrientes de rotor, estasrticas
son aplicadas en [14, 43, 64].

Funci 6n de costo

La funcion de costo, como se mencéanteriormente, contempla todos los aspectos que
seian optimizados. En el PCC loas importante es el error del seguimiento de corriente
en el estator para el siguiente instante de muestreo.

Mediante (2.95), los valores futuros de las corrientes@stass en el instantik + 1]
se calculan utilizando los valores medidos en el instijteara cada posible vector de
conmutadbn. Luego, se selecciona y aplica el vector de conmamague minimiza el
objetivo de control, idealmente en el instafke Sin embargo, el tiempo necesario para
la medicbn, el @lculo de las predicciones y la selagmtide la acdn de controbptima
puede implicar una cantidad apreciable de tiempo, el cual suele ser comparable con al
periodo de muestre@ls). Esto provoca un importante retraso entre el instante en que
se hacen las mediciones y se usan para las predicciones, y el instante en que se ejecuta
la siguiente acén de control. Como consecuencia, la aocile control seleccionada
no se aplica en el momento correcto produciendo un mal seguimiento de las referencias
[49,61,65]. Sin embargo, puede corregirse utilizando diferenédedos, siendo el as
comin y simple considerar el segundo horizonte de pregicajue consiste en calcular
las predicciones paf#t + 2] y aplicar el vector de conmutaii seleccionado dik + 1].
Teniendo esto en cuenta, el modelo de preditsie itera dos veces y la fubai de costo
seleccionada es de nida para el instajite- 2] de la siguiente manera:

Ok+2] = €s [k+2] + €5 k+2] + Kxy Eixs k+2] * Eys [k+2]

€s k+2 =Kis kg bs ez K2
€is k+2] = ki s [k+2] bs [k+2] k2 (296)
€ixs [k+2] = Klixskz) Pesiksz K

Bys [k+2] = Kiyscaz) Bsrz K2

dondeg+2; es lafuncbn de costo para el segundo horizonte y esta constituido por el error
cuadatico entre las referencias de la corriente del estator y sus predicciones en los planos
(- )y (x-y), mientras qu&,, representa el factor de peso o factor de pondénegiie
permite poner mayor o menénfasis en el seguimiento de las corrientes del p{ang)

con el nde reducir de las@rdidas en la mquina. Otras funciones de costo pueden ser

de nidas para optimizar el rendimiento del sistema, incluir varias restricciones de control,
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minimizar el contenido ardgnico o las grdidas de conmutamn del VSI en las raquinas
de inducobn multifasicas como se menciona en [28, 66,67].

2.4 Resumen

En este calulo se ha realizado una descripoidel estado del arte del control aplicado a
las maquinas dctricas de inducbn haciend@&nfasis en las de tres y seis fases debido a
sus similitudes. Para ello, se ha analizado el modelo né&teonde la MIAH, aderas del
modelo del VSI de dos niveles a controlar.” f@Embien se describieron las estrategias de
control frecuentemente aplicadas a la MIAH, centrandose en el IRFOC y FCS-MPC.

En el siguiente cdpulo se presentan las distintasécnicas sensorless existentes,
aplicadas a la Ml tréisica y con posibilidad de ser extrapoladas a la MIAH.






CAPITULO 3

TECNICAS SENSORLESS

3.1 Generalidades

En cualquier ratodo de control de velocidad es esencial la medida de la velocidad de giro
de la ndquina para obtener altas prestaciones. Dicha ntegigeneralmente se realiza
utilizando un tabmetro. No obstante, la positi del rotor puede ser medida mediante
un codi cador electromenico de eje conocido como encoder, del cual se puede estimar
la velocidad (derivando). Sin embargo, la premisde la medida estadimitada por la
resolucon del transductor de posiei y el periodo de muestreo.

En los(ltimos dlos se ha hecho un gran esfuerzo en la estitnade la velocidad
mednica de giro aplicada a las Ml con el n de eliminar la necesidad de incluir dichos
sensores. Elrmino sensorless engloba a los controladores de motores que evitan la
presencia de alguno de los sensores necesarios para su implearef@ti Al prescindir
de un sensor electrom@tico para la medida de la velocidad es posible obtener ciertas
ventajas tales como:

Trabajo Final de Maesta. 47
Por Silvia Larizza Delorme Diarte
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» La disminucon del costo, debido al precio del sensor y a la necesidad de contar con
acoplamientos en el eje del motor para la in@uogiel sensor.

= Incremento de la abilidad en ambientes industriales al contar con menor sensibilidad
al ruido ekctrico.

= Incremento en la robustez néatca.
= Disminucibn en los costos de mantenimiento.

* Lainercia del sistema no se ve afectada, &adbla propicia para el un control de
altas prestaciones en motores de baja potencia.

3.2 Clasicaci 6n de T écnicas Sensorless

En laFigura 3.1 se presenta una clasi cami del denominado control sensorless desde
el punto de vista de la variable cuyo sensor se omite [68], haciendo primeramente una
clasi caciébn en dos grandes grupos:

= Controladores con estima&ti de ujo y/o el par. Estos se subdividen en dos tipos de
controladores:

— Control vectorial directo con estimaci del ujo.
— Control directo de par con estimaaidel ujo del estator y el par.
= Controladores con estimdxi de la velocidad. En fun@n del modelo de la Aguina
utilizado para la estimagn de la velocidad se subdividen en:
— Estimadores basados en el model@gsb del motor.
— Estimadores basados en las ecuaciones de estado. A este grupo pertenecen:

Estimadores de bucle abierto.

Estimadores basados en el modelo de referencia adaptativo.
Estimadores basados en el observador de orden completasgmerger
Estimadores basados en el Itro de Kalman extendido.
Estimadores basados en observadores en modo deslizante.

— Estimadores de velocidad basados en propiedades no lineales dguanen

— Estimadores basados en inteligencia arti cial.

En este trabajo se Haénfasis en los controladores con estimadile la velocidad
basados en ecuaciones de estado dealguina, los cuales se descréiren el siguiente



CLASIFICACION DE TECNICAS SENSORLESS 49

Figura 3.1 Clasi cacion de controladores sensorless.

apartado. Las estrategias basadas en el modelo degaina obtienen informain de la
velocidad utilizando principalmente las tensiones y corrientes medidas en sus terminales.
El rendimiento de este tipo dédnicas depende en gran medida de la pi@tide los
parametros usados para el mismo.

3.2.1 Estimaci 6n Mediante Ecuaciones de Estado en Bucle Abierto

Se basa en la estimaci apropiada de la velocidad de deslizamiengg , utilizando las
ecuaciones de la aguina y haciendo uso de la medigide las corrientes y tensiones del
estator, ade@s de la ecuaon (2.85) [69, 70]. De manera que:

i
sip=le !ly= —2— (3.1)

! —
r]im]
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donde -
jimj = ’L: (3.2)
igs = is Sin( )+ is cos(r) (3.3)
siendo:
sin( [)= ——; cos(;)= — (3.4)

i i

Por lo tanto, la ecuaon de la velocidad de deslizamiento, usando los ujos del rotor y
las corrientes del estator en el marco de referghcia) puede ser reescrita de la siguiente
manera:

!slip:-ijz( ris + (ig) (3.5)

La velocidad del vector espacial del ujo del rotor con respecto estator se obtiene
mediante:

d r d 1 r 1 d r d r
le= = — = — 3.6
T A j 2 "ot Todt (3.6)

Finalmente la expresn para obtener la velocidad del rotor se de ne como:

Fe="te lap (3.7)

1 d r d r Lm . .
Iy = — + 3.8
r e T T rJrJz( rls ris) (3.8)

Los ujos del rotor se pueden estimar a partir de las corrientes y ujos del estator:

r :LL—;( . Lsis) (3.9)
r :LL—;( . Lsis) (3.10)

As” también los ujos del estator se pueden estimar usando las tensiones y corrientes
del estator en el marco de referengia ) como sigue:
z
s (vs Rsig)dt (3.11)
Y4
s (vs Rsig)dt (3.12)
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Teniendo en cuenta (3.9)-(3.12) y reemplazando en (3.8) se obtiene una&@xpaasi
la estimaddn de la velocidad del rotor bastante sencilla. Sin embargo, estos estimadores
tienen ciertas limitaciones, especialmente a bajas velocidades debido a que el valor del
ujo disminuye, as como tambén de las corrientes y las tensiones hacienée difcil su
medicbn, derivando en la redudni de la precigin del estimador de ujo. Otro aspecto
importante a considerar es el ruido que puede Badido a la estimaohn utilizando
esta écnica, como consecuencia de ligeros desfases erflakesenedidas produciendo
grandes picos de velocidad.

3.2.2 Estimadores Basados en T écnicas MRAS

La estimadbn de la velocidad basada erthicas de modelo de referencia del sistema
adaptativo (MRAS, del ingismodel reference adaptive sysfetonsiste en la utilizadn

de un modelo de referencia y un modelo ajustable que tienen diferentes estructuras y
entradas, pero que estiman la misma variable de eé¥icEl modelo de referencia es
independiente de la magnitud a estimar, a diferencia del modelo ajustable que depende de
ésta. Mediante la comparaci de las salidas de ambos modelos se obtiene la diferencia o
error entre ellos, dicho resultado ingresa a un mecanismo de adeptacya salida se

utiliza para corregir el modelo ajustable. Con ello se busca minimizar el error, de manera
que la velocidad estimada sea l@srcercana posible a la velocidad real.

Usualmente, para determinar la velocidad con &staita, el modelo de referencia
utiliza las ecuaciones del estator, mientras que el modelo ajustable usa las ecuaciones del
rotor. La diferencia entre las distinté&chicas MRAS se encuentra en la variable de salida
gue se emplea en los modelos de referencia y ajustable.

La variable de salida suele ser el ujo del rotor y como mecanismo de adaptsei
hace uso de un controlador P1[21, 68, 71]. Eétanica presenta menor dependencia a los
palametros y pueden estimar velocidades cercanas a cero dependiendo fundamentalmente
de que las medidas de las corrientes y tensiones sean poco ruidosas sin embargo su
estructura es compleja con alto costo computacional.

3.2.3 Estimadores Basados en Observadores de Estados

En general un observador se de ne como un sistemandico cuyas variables de estado

son estimaciones de un sistema real [68]. En fumciel tipo de representéci usada

para describir el sistema real a observar, los observadores pueden ser deterministas o
esto@sticos. Los ras frecuentemente utilizados son el observador de Luenberger o de
orden completo, el cual es determinista, y el Itro de Kalman, que se caracteriza por
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ser estoastico. En lodiltimos dios se ha estudiado la aplicacide la teda de control
deslizante en estimadores de ujo y la velocidad basados en la estructura de Luenberger.
Un observador en modo deslizante puede representar urtmajeido a su robustez ante
las perturbaciones, ruido del sistema y relativo bajo costo computacional.

El modelo de la raquina utilizado en este tipo de estimadores se representa por medio
de variables de estados, frecuentemente en el marco de referencia estatienano
de la misma manera que (2.90). Sin embargo las variables en esta oporturédeldser
corrientes de estator y los ujo del rotor principalmente, pudiendo agregar la velocidad
del rotor como variable de estado adicional. Por lo tanto las ecuaciones de las variables de
estados pueden ser representadas de la siguiente manera:

Xm .

W:alls ta  +tazgl,  + agVs

dX2 .

Wzaﬂs ag!y  +tay  + agVs

(3.13)

% = i + |

dt - a~4 S a5 r ror

% = ie + ! + a

dt = aql s roor 5 r
adicionalmente: q b

X5

— = —(Te T B! 3.14

dt J ( e L) r ( )

De acuerdo con (2.90), se tiene que el vector columna de las variables de estado es

tal queX (t) = [ X1; X2; X3; Xa; Xs]" =[is;is; r; +;!:]", mientras el vector

columna de entrada del sistema de espacio de estado corresponde a las tensiones apli-
cadas al estor de modo qud (t) = [uy; up]" =[vs ; Vs ]'. Las matriced\,B y C

de nen la diramica del sistema, cuyos coe cientes para el conjunto de variables de estado
seleccionadas st de nidas como:

R L2 L L
a.]_: 7S+7m ; a_2: 7'“’ a3: m :
I—s Ler r le—r r I—sl—r
Lm 1 1
ay=—; as = —; ag =
r r LS
donde:
Lo, L

"R L,
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El modelo (3.13) se discretiza utilizando el mismétodo de discretizagn visto en
(2.95), siendo:

z A 23

X[k+1] = (| + A Ts)x[k] + B Ts U[k] (315)
Y k+y = C Xk
3.2.3.1 Observadores Adaptativos de Orden Completo El observador de orden com-

pleto o de Luenbeger (LO) se basa en las ecuaciones de estado @guliaany es de tipo
determinista. El observador puede representarse mediante la siguientetexpresi

Cgf:AiQ+BU+LY P (3.16)
PocR (3.17)

dondel representa la matriz de ganancia del observador, cuyos valores se eligen de manera
gue sus autovalores sean proporcionales a los autovalores éqtlﬂrm)@ corresponde

a las variables de estado utilizadas para la estimagiorrientes de estator y ujos del

rotor) e¥ es la salida estimada a partir ésta. Los pémetros de la @quina presentes

en las matrices y B deben ser ajustados adecuadamente para una estmagciujo y
velocidad correcta.

Un estimador de velocidad de altas prestaciones requiere la estimti ujo y la
velocidad de forma conjunta, puesto que el error en la estimat@ una de estas variables
afecta a la otra al estar interelacionadas, incrementando el error de forma continua y
con la consiguiente perdida de sintoniZactdel sistema. En respuesta a este problema
se utiliza el LO extendido, el cual puede aplicarse a sistemas no lineales y se basa en
el observador de orden completo anterior. La diferencia consiste en la incogmoraci
de la ecuadin mea@nica a las ecuaciones de estado, para poder estimar la velocidad
conjuntamente [68]. Sin embargo, esta edcbiacontiene el par de cargd, ) el cual
es normalmente desconocido haciendo que la estimatirecta de la velocidad sea
impracticable. Para ello, existen tres posibles soluciones. La primera es corgider8r,
la segunda considerdg = T y por consiguientel! . =dt = 0, y la tercera considerar
T, = constante [68]. La mas frecuentemente utilizada es la segunda, gnatise
considerar la velocidad constante. Etmdo LO extendido requiere que los coe cientes
del observador sean actualizados en cada it@maeideras de la linearizadn de las
ecuaciones (3.13), incrementando efero de operaciones a realizar en cada tiempo de
muestreo.

Mediante este observador puede obtenerse mejoras en los resultados en cuanto a ancho
de banday error en la estiméni Sin embargo, la variam de la resistencia del estator
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debida a la variabin de temperatura durante la opetacpuede tener gran in uencia

en la estimadin a baja velocidad. Es por ello que su e cacia depende en gran medida
de la con guracdn exacta de los pametros, y la buena medairi del vector de salida.

En un sistema real como el de laaquina multifisica, ninguno de estos criterios puede
darse por sentado, adamen presencia de grandes perturbaciones en la iedirandes
diferencias de pametros, o de ruidos internos en el sistema, el LO no funcanar
correctamente [25, 72].

3.2.3.2 Observadores Basados en el Filtro de Kalman El Itro de Kalman (KF, del
inglesKalman Iter) es un estimador estasticodptimo del estado del sistema, que puede
ser utilizado para la estimamni de paametros en sistemas no lineales [67,68]. Estéono
tiene en cuenta los errores de modelado y de medidaa® perturbaciones con ruido
aleatorio en el sistema donde se desea realizar la esimakilenas, asume que el ruido
en la medida y el ruido de las perturbacione&eshcorrelados.

El KF se basa en un conjunto de ecuaciones matieas que implementan un esti-
mador del tipo predictor-correct@ptimo puesto que minimiza la covarianza del error
estimado (ruido de medida y ruidos de proceso que se encuentra incluidos en el error en el
modelado) [26]. De esta forma que la minimiZatdel error en los estados estimados se
realiza en cada instante de muestreo, de acuerdo a los estados estimados y las salidas tanto
de la planta como del modelo de predari

La utilizacion del KF para la estimawmn de la velocidad requiere de un modelo de
la maquina representado en variables de estado considerando un proceso gaussiano no
correlacionado y ruidos de medici por lo que queda expresada de la siguiente forma:

X[k+1] = Ay X[k] + By U[k] + HW K] (3.18)

<
=
|

dondeH es la matriz de ponderagi de los ruidos, lotrminosW p; y V [ representan
la matriz de ruido del proceso y la matriz de ruido de la medida, respectivamente. El
ruido de procesgW p;) se trata como un ruido blanco gaussiano del sistema, que es
independiente del vector de estado y con matriz de covari@gzavientras que el ruido
de medidgV [¢;) se trata de un ruido blanco gaussiano, que es independiente de la salida
del sistema y con matriz de covariarRa.

La estructura del KF es similar al LO descrito anteriormente. La estimatgl vector
de estado se obtiene de la prediccdel mismo, siendo corregidos de forma recursiva
mediente unérmino corrector, el cual es resultado del producto entre la matriz de Kalman
(K) y el error entre las variables medidas y el vector de salida [68]. El sistema de
ecuaciones por tanto se expresa de la siguiente manera:
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Tabla 3.1 Procesos recursivos del algoritmo del observador basado en el KF

Prediccon

Inicializacion del vector y
. : Qwo, R, Po

matrices de covariaza

Prediccon del vector

de estado

ey = AdXpg+ BaUpy

- T
Prediccon de la matriz P[k+1] = fre b[k] f[k+1] + Ry

de covarianza conf: f = @ (A X + BgU
k+1] = gx (Ad d )sz[km
Correccon
h LI
Determinaddn de K+ = Py h[Tk+1] Ry Peay h[Tk+1] + Qu
la matriz de Kalman - - @
conh: h[k+1] o (CX) X=X oy
Estimacén del vector n !
Rier] = X + Koy Yoy P

de estado

Estimacon de la matriz

de covarianza Pl = Pureny K Niesa) Py

‘gf:xzk+|3u+|< vy v (3.20)

Los pasos para la implementacidel Itro de Kalman se ilustran en [@&bla 3.1,
la cual consta de una etapa de predingy otra de ltrado o correcén. La selec@n
adecuada de los coe cientes de la matriz de covari@gezanstituyen un punto @rco,
ya que cuanto mayor es el valor de los coe cientes menor es la ine@zistente en el
estado inicial, por lo que se debe asignar un mayor factor de peso a las nuevas medidas
para aumentar la velocidad de convergencia del algoritmotafshien en la selecon
de los valores iniciales de los coe cientes de la matriz de covari@yzg R, donde
valores iniciales excesivamente altos en los coe cientes de la matriz de cova@ignza
originan ruidos en el sistema, mientras que la setecde valores altos en la matriz de
covarianzeR , origina ruidos en las medidas.

La utilizacion de estaécnica es menos sensible al ruido que los observadores de orden
completo descritos anteriormente, los cuales no consideran el ruido presente éallss se
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de entrada. Sin embargo, su mayor desventaja es el alto costo computacionak ddem
su complejidad [68].

3.2.3.3 Observadores en Modo Deslizante El observador en modo deslizante (SMO,

del inglessliding mode observéise caracteriza por su sencillez en la implemebtaci
robutez en cuanto a variaciones dejmaetros y relativamente bajo costo computacional.
Los observadores en modo deslizante utilizan la velocidad estimada para corregir la
observadn de la corriente y el ujo; la correcon se basa en una super cie en modo
deslizante que combina el error de corriente de estator con la esiim@dei ujo de

rotor [73, 74] El observador en modo deslizante propuesto por [75], utiliza las ecuaciones
(3.13) a n de estimar simudineamente el ujoy la velocidad del rotor. Se presenta de la
siguiente manera:

dz{ =asP b P+ ais (3.21)
dcl;:l)tr =asPr + b P+ (3.22)
dzts = ab, +agh b, +af, + agvs (3.23)
dfits =P ab P +al. +ams (3.24)

siendds , P las corrientes estimadds, , i s las corrientes actuales del estatole

b, los ujos de rotor estimados. Bamdose en la te@ de Lyapunov [76, 77], se obtiene
una funcén discontinua que perminte estimar la velociad del rotor a partir de las tensiones
aplicadas a la dquinavs , v Y las corrientes de estator medidas, i 5 . Dicha funcbn

se de ne como:

b, = K sign 8, (3.25)
dondeK ¢ es la ganancia del observador deslizansegy 8, eslafunchn signo:

8
£ L s 8 >0
sign 8, = 0 si$, =0; (3.26)

2

1, sig, <o
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siendo$, la super cie de deslizamiento del observador que se de ne de la siguiente
manera:

gn = Ips is br li)s is br (3.27)

SiK ¢ es lo su cientemente grande los valores estimados de las corrientes coaverger
a sus valores medidos haciendo que la diferencia tienda a(Bgroi@) I 0), asegurando
la convergencia. La ley de control aslisédiada de manera a mover los estados hacia
la super cie en un tiempo nito, luego el observador hace que los estados permanezcan
dentro de los'mites de la estructura de control en la pasicdeseada. Para garantizar la
convergencia del observador propuesto, la variable de control (3.25) debe calcularse de la
siguiente manera:

8

< +Kgpara8, > 0
b, = dondeKs ! imax (3.28)
Ks para8, < 0

La sehal estimadd, se considera una furm de conmutaéin que incluye compo-
nentes de alta y baja frecuencia. La velocidad puede sefdstial componente de baja
frecuencia [78]. Por lo tanto, para obtener la velocidad del motor equivdleffte= ! ;)
se utiliza a la salida del estimador un Itro paso bajo. Eétanica posee buenas presta-
ciones, adeims de una respuesta dmica apida. Sin embargo, presenta oscilaciones en
magnitud y frecuencia, denominado frecuentemehgdtering

3.3 Dicultades Asociadas a la Estimaci  6n Basada en Modelo

A pesar de las numerosd@&shicas desarrolladas para la estirbade la velocidad, uno

de los principales inconvenientes de los controladores sensorless que utilizan la medida
de las corrientes y tensiones de laguina para estimar, es la preoiside la estimaéin

en un amplio rango de operaaide la naquina debido a la di cultad que presentan para
estimar a bajas velocidades, trabajando a baja frecuencia y en operaciones a velocidad
practicamente cero como consecuencia de una alta sensibilidad a las variaciones de
los paAmetros, la presencia de no-linealidades o perturbaciones que no son modeladas,
errores en la adquision de la sBal o distorsiones en la teisi debido al convertidor de
potencia [68, 71]. Seguidamente se describen los principales problemas asociados a la
estimacbn basada en el modelo de la Ml péakicas.
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3.3.1 Distorsi 6n de la Tensi 6n debido a la No-linealidad del Convertidor

La presencia de tiempos muertos en el inversor provoca no-linealidades que requieren una
compensadin a bajas velocidades con el n de obtener un buen rendimienéordao.

As” también, las calas de ten$in de la fuente de alimentaci representan otra fuente de
no-linealidades. Estas dos caractticas presentes en los inversores pueden llegar a ser
signi cativas a baja frecuencia cuando la magnitud de la temes pequiga. Adenas, el

calculo del vector de ten@in del estator a partir de la conmutatidel PWM, inicialmente
asumido con una relam lineal, se vuelve inexacto. En consecuenciaakeludo del vector

de tensbn del estator que se utiliza en la velocidad introduain error en la estiman

de la velocidad [36, 71].

3.3.2 Error en la Adquisici 6n de Se fial

La medicbn de las variables se realiza utilizando sensores y por medio de procesadores
son digitalizadas para ejercer luego un control sobre ellas. En consecuencia, las variables
medidas contendn inevitablemente ruido aportado por los sensores y por el propio
ambiente. Pueden introducirse valores de desplazamieifiée) en DC que pueden llegar

a saturar los integradores presentes en las estimaciones. El problema seéagrbana

baja tenghn a baja frecuencia, provocando una rélagéial-ruido pobre [21].

3.3.3 Error en el Modelo de Par ametros

El buen rendimiento del accionamiento y la premisde la estimaéin de la velocidad
dependen en gran medida de contar con valores precisos dedosqters de la @quina.
Inevitablemente, estos fEmetros vaan en el tiempo de acuerdo con las condiciones de
operacbn de la naquina, como la temperatura, velocidad, cargaaniea, etc. Particu-
larmente, las resistencias del rotor y del estator, los cuales se utilizan ampliamente en las
estimaciones, aumentan con la temperatura. Por otro parte, las inductancias del rotor y del
estator vaan de sus valores nominales asumidos debido al efecto de satunaagetica.

Como consecuencia del desajuste en loipa&tros se presentan imprecisiones en las
cantidades estimadas y puede incluso causar inestabilidad en el sistema. Estmstiaci
agrava durante la operéci del motor a baja velocidad [31, 71].

3.4 Resumen

En este cdpulo se ha presentado una clasi caside las &cnicas de estimamn de
velocidad del rotor en MI, pudiendo sdiramas amplia atendiendo el extenso campo del
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control sensorless basados en efectos muy divergemjcas de estimami que cubre
amplios campos de investigaai por $ solas. En este contexto, se ha heéhéasis en la
descripcbn de aquellagnicas de estimam basadas en el modelo. Posteriormente, en
el siguiente capulo, se abordar un estudio t@rico mediante simulaciones del control
de la MIAH haciendo uso de dosdnicas de control de corriente y de estimadores de
velocidad, anteriormente descritos.






CAPITULO 4

RESULTADOS DE SIMULACION

En este cajulo se presentan los resultados obtenidos por medio de simulaciones, los
cuales representan un estudiérieo comparativo de dosé&odos de control basados en el
enfoque IRFOC uno de ellos considerado controladores Pl en el lazo interno de control de
corriente y el otro considerando kchica FCS-MPC, junto con los siguientestodos de
estimacbn de la velocidad del rotor: estimacien lazo abierto basado en la estirhade

la velocidad de deslizamiento y estimaeipor observador en modo deslizante descritas
en el caftulo anterior con el n de comparar el rendimiento de estiisnas aplicadas a

la MIAH.

4.1 Entorno de Simulaci 6n

Se utiliza el entorno de simulair basado en la herramieATLAB/Simulink, en el

cual se ha digeado el modelo de la MIAH, que a su vez se encuentra conectado a un VSI
hexafsico de dos niveles, de manera a simular su comportamiergmitio. LaTabla 4.1
detalla los paametros dctricos y meanicos de la MIAH utilizada en las simulaciones,
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Tabla4.1 Paiametros dctricos y megnicos de la MIAH

Paametro Valor Pametro Valor
Rs 0.62 P 3
R, 0.63 B 0.012 kg.mM/s
Lis 6.4 mH J 0.27 kg.nt
Ly 3.5mH Velocidad nominal 970 rpm
Ls 206.2 mH Potencia nominal 15 kw
L, 203.3mH Frecuencia nominal 50 Hz
Lm 199.8 mH

los cuales corresponden a los valores de la bancada de ensayo del Laboratorio de Sistemas
Potencia y Control (LSPyC) de la Facultad de Ingeénide la Universidad Nacional de
Asuncbn. Dichos paimetros fueros obtenidos mediantétodos propuestos en [79, 80].

Todas las pruebas se han realizado considerando que el VSI es alimentado por una
tensbn Vg, a 300 V en el DC-link y las corrientes de referencia de estator en el plano
(X-y) son puestas a ce(q,s = i,s =0). Adenss, se ha aplicado la integraninunérica
por el netodo de Euler de primer orden pai@aular la evoludn de las variables de
espacio de estados en el dominio del tiempo. La frecuencia de muestreo es de 10 kHz con
una cantidad de 10 pasos por cada periodo de muestreo.

El lazo externo de control de velocidad consiste en un controlador Pl con una etapa de
saturaddn a un valor de 22 A. La salida de este controlador es utilizada como referencia
de corriente diélmicaiqs. Cabe mencionar que la frecuencia de deslizamiegip es
obtenida segn (2.88), a partir de las referencias de corriegtee i, en el marco de
referencia diamico y los paametros dctricos de la MIAH. El valor de la corriente de
referencid y, es establecido a 1 A. Este lazo externo de control de velocidad es aplicado
en ambasécnicas de control de corriente propuesto.

En el control cuyo lazo interno de corriente cuenta con cuatro controladores Pl,
denominadale ahora en és PI+PWM, los cuales se encuentran dispuestos como se
observa en ldigura 2.7, las entradas del controlador corriente son las corrientes del
estator medidas y sus referencias, dongdees la salida del controlador de velocidad.
Posteriormente, las referencias de ténsibtenidas a partir de los controladores Pl de cor-
riente se transforman utilizando la transformada inversa de Park y Clarke para expresarlas
en variables de fase, los cuales son modulados con la estrategia denominada CBPWM
utilizando una frecuencia de portadora de 10 kHz que ja la frecuencia de condmtaci
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En el caso del control con lazo interno de corriente basado en FCS-NBi€a;lel cual
se ha propuesto como alternativa debido a su respuestaidia pida y la capacidad de
incorporar varios requisitos de control por medio de una fumdi costo, cuya disposia
se presenta en kigura 2.10. En tal sentido, para minimizar la magnitud del error de
seguimiento en la predidm de la corriente de edbr para el siguiente tiempo de muestra,
se emplea la fundin de costo de nida en (2.96), don#g, se ajusta a un valor de 0.1,
con el objetivo de priorizar la produ@si de par y ujo, junto con el seguimiento de la
corriente en el plan¢ - ) sobre las prdidas. Como se mencidmanteriormente, en la
Seccbn 2.3.4 esta &cnica se caracteriza por una frecuencia de conndutagiriable,
puesto que un estado del convertidordptimo) es aplicado para todo el intervalo de
muestreo, sin utilizar ninguné&dtnica de moduladn. En laFigura 2.5 se muestran los
64 vectores posibles, de los cuales 49 vectores son diferentes (48 vectores activos + 1
nulo) en los sub-espacigs- ) y (x-y). Adenas, se ha utilizado el estimador con tiempo
de retardo (TDE, del ingktime delay estimatign presentado en [43], para estimar las
corrientes del rotor dentro del control FCS-MPC.

Para la estimabn en lazo abierto se han utilizado las ecuaciones presentadas en la
Seccon 3.2.] esta écnica se propone debido a su simplicidad. Por otra parte para la
estimacbn basada en el observador de modo deslizante se han utilizado las ecuaciones
de laSeccon 3.2.3.3donde el valor de la ganancia del observador es con gurada a
Ks = 350 siguiendo el criterio presentado en [75] para asegurar la convergencia con
bajas oscilaciones. La realiment@cide este estimador se realiza por medio de un lItro
paso bajo de primer orden con una frecuencia de corte de 10 Hz. Este estimador se
presenta como alternativa debido a sus ventajas tales como su bajo costo computacional y
su simplicidad.

De manera a comparar cuantitativamente el uso de los estimadores de velocidad
propuestogunto con los controladores de corriente mencionados anteriormente &a eval
el error cuadatico medio (RMSE, del inékroot mean squared erryide la velocidad,
de nida de la siguiente manera:

1R
Q.

o<

RMSE(! ) = (Im  bm)2 (4.1)

dondeQ corresponde alimero de muestras,,, representa la velocidad del rotor medida,
mientras quév,, representa la velocidad del rotor estimada. A contirarase presentan
los resultados de simulasi obtenidos.
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4.2 Resultados Obtenidos

4.2.1 Resultados Obtenidos con el Estimador en Lazo Abierto

En laFigura 4.1 se aprecia la compar&ci entre la velocidad medida y la velocidad
estimada utilizando el estimador en lazo abierto a velocidad nominal (970 rpm), durante
el arranque en vaa. Tanto el PI+PWM como el FCS-MPC presentan comportamientos
similares en cuanto al seguimiento de la velocidad. A@erae observa un alto contenido

de ruido durante el proceso de arranque dedguima. Sin embargo, létnica FCS-MPC

se presenta un contenido de ruido superior al PI+PWM debido a la naturaleza misma del

(@)

(b)

Figura 4.1 Estimacon de la velocidad en lazo abierto a velocidad nominal; (a) utilizando
PI+PWM, (b) utilizando FCS-MPC
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control FCS-MPC en el cual, como se mendgmoduce arrdnicos de corriente que se
suman a la sensibilidad del estimador de lazo abierto.

En laFigura 4.2 se presentan los resultados de simdlacinte nltiples referencias
de velocidad [150, 250, -250, -150] rpm, en \tacSe observa la comparaai entre
la velocidad medida y la velocidad estimada con un buen seguimiento de la velocidad.
Ademas se aprecia la presencia de ruido durante el transitorio en ambos casos, el cual
tiende a disminuir a medida que aumenta la velocidad hasta llegagiaien permanente.

La técnica de estimadn de la velocidad en lazo abierto basada en la estimaiz
la velocidad de deslizamiento, es sensible a los desfases de las variables medidas, lo
cual puede provocar picos en la estinagiobligando a la implementdxi de Itros

(@

(b)

Figura 4.2 Estimacéon de la velocidad en lazo abierto antéltiples referencias de velocidad;
(a) utilizando PI+PWM, (b) utilizando FCS-MPC
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Tabla 4.2 Analisis delRMSE(! ) en legimen permanente ante una referencia de tipo@scal
a diferentes velocidades de referencia [rpm], sin par de carga y utilizando el estimador en lazo
abierto.

! PI+PWM FCS-MPC

m
125  0.2790 3.9147
250  0.3986 2.8097
500 0.5687 2.0988
970 0.7831 1.6125

para mejorar su respuesta. Otro aspecto importante a tener en cuenta es el ajuste de los
controladores de velocidad, el cual afecta a la estiomaciebido a las oscilaciones que
podran presentarse eggimen permanente, reduciendo su précisiSin embargo, la
estructura de estos estimadores es bastante sencilla en coimpa@tiasécnicas de
estimacbn mas avanzadas.

En laTabla 4.2se muestra @RMSE(! 1) en 'egimen permanente comparando ambas
técnicas de control de lazo interno de corriente junto con el estimador en lazo abierto a
diferentes velocidades de referencia, expresadas en [rpm]. De acuerdo a los resultados
obtenidos, la&cnica FCS-MPC presenta un error ciitio mayor a bajas velocidades
a diferencia del PI+PWM debido a que en ddtana los controladores Pl de corriente
ayudan a mejorar la diimica a bajas velocidades.

4.2.2 Resultados Obtenidos con el Estimador en Modo Deslizante

A continuacén se presentan los resultados de simolateniendo en cuenta las mismas
pruebas del caso anterior, utilizando el observador en modo deslizante para estimar la
velocidad del rotor. En I&igura 4.3 se aprecia la compardxi entre la velocidad medida

y la velocidad estimada utilizando el estimador en modo deslizante a velocidad nominal
(970 rpm), durante el proceso de arranque eriovaEn ambos casos se observa un
comportamiento similar junto con el efeatbattering el cual se mantiene tanto en
régimen transitorio como e@gimen permanente.

En laTabla 4.3se muestra eRMSE(! ) en 'egimen permanente mediante la com-
paracon de ambastcnicas de control de lazo interno de corriente junto con el estimador
en modo deslizante a diferentes velocidades de referencia, expresadas en [rpm], cabe
mencionar que no se presentan diferencias signi cativas de error de velocidad entre ambas
técnicas de control de lazo interno de corriente. Por otra parte, se observa que el error
decrece al aumentar la velocidad.



@

(b)
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Figura 4.3 Estimacén de la velocidad en modo deslizante a velocidad nominal; (a) utilizando

PI+PWM, (b) utilizando FCS-MPC

Tabla 4.3 Analisis delRMSE(! ) en legimen permanente ante una referencia de tipo&@scal
a diferentes velocidades de referencia [rpm], sin par de carga y utilizando el observador en modo

deslizante

'm PHPWM FCS-MPC
125  3.0886 2.9845
250 3.0296 2.9539
500 2.7537 2.6911
970  1.4548 1.41817
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Por otra parte, en Ieigura 4.4 se aprecia los resultados de simutecdel compor-
tamiento del estimador considerando la velocidad medida y la velocidad estimada ante
multiples referencias de velocidad [150, 250, -250, -150] rpm, efov&m la gura se
observa un buen seguimiento pero con un aumentolddtering a bajas velocidades
para ambos casos, lo que demuestra que la ganidnaiel estimador en modo deslizante
representa una variabl€tica para la buena estimaci a bajas velocidades. Es decir, una
ganancia muy grande puede provocar inestabilidad del observador y una ganandi@peque
impedia que el error sea llevado a cero por lo cual las estimaciones del ujo de rotory
corriente de estator no convergera sus valores reales en un tiempo nito.

@

(b)

Figura4.4 Estimacbn de lavelocidad en modo deslizante antdtiples referencias de velocidad,;
(a) utilizando PI+PWM, (b) utilizando FCS-MPC
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Tabla 4.4 Impacto de estimador en modo deslizante sobre las corrientes de estatorieost
del RMSE(s) utilizando el FCS-MPC

RMSE () [A] | RMSE () [A]
I'm 0.6481 0.6557
bm 0.7340 0.7307

A n de conocer el impacto de la incorporaci del estimador propuesto al sistema en
términos del error cadrico medio de las corrientes de estatof en ) a una velocidad de
250 rpm y teniendo en cuentals el control FCS-MPC debido a las similitudes con los
resultados obtenidos para el caso del control PI+PWM se han realizado comparaciones
de las corrientes medidas con sus referencias primeramente sin el estimador y luego en
presencia de la misma. Dichos resultados se presentarfahléa4.4. En ella se puede
observar que no se presenta un impacto signi cativo en las corrientes de estator con la
inclusion de este estimador en la simufatien €minos del RMSE sin embargo estar
presente el efectchattering

Adicionalmente a las pruebas en \@presentadas anteriormente, se ha realizado una
prueba a velocidad de referencia de 250 rpm, al cual se aplica repentinamente @m escal
de par de carga de 5 Nm a partir del tiemtpe 1 s. Dicha prueba se ha realizado
solamente para el caso del FCS-MPC puesto que el comportamiento del PI+PWM es muy
similar. El resultado se presenta erFigura 4.5, donde se observa un descenso de la
velocidad debido a la carga,”dambién la respuesta de las corrientes de estator en el
marco de referenci@ - ) las cuales aumentan con el pogfto de mantener la velocidad
de referencia. Por otra parte, las oscilaciones en la velocidad estimada se encuentran entre

5:4 rpm en Egimen permanente.
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Figura 4.5 Estimacbn de la velocidad en modo deslizante,a = 250 rpm, conT., =5 Nm
ent =1 s, utilizando FCS-MPC

De acuerdo a los resultados presentados, el estimador propuesto basado en el observador
en modo deslizante ha demostrado resultados interesantes incluso cuaadailaanse
encuentra funcionando bajo distintos’ragnes de velocidades y carga. Sin embargo el
efectochatteringdebe ser tenido en cuenta para su implemebta@al.

4.3 Resumen

En este cajulo se ha abordado el estudio y&disis mediante simulaciones de désticas

de estimadin de velocidad aplicadas a la MIAH. El primero basado en estimadores de
velocidad en lazo abierto, que por su sencillez se ha consideédida,yno obstante al ser

el lazo abierto sus prestaciones se ven reducidas a aplicaciones en las que no se necesita un
conocimiento preciso de la velocidad. En el segundo caso se ha considerado un estimador
basado en observador en modo deslizante el cual presenta Catigeteiteresantes en el

control sensorless debido a su buen rendimiento en el comportamiento del sistema en lazo
cerrado considerando las désmicas de control del lazo interno de corriente utilizadas
para las pruebas de simulani



CAPITULO 5

CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS

5.1 Conclusiones

El presente Trabajo Final de Maéatha abordado el estudioitéco de lasé&cnicas de
control sensorless aplicado a las Ml&sfcas con posibilidad de extrapolarlas a la MIAH.
Las principales conclusiones se resumen a contibnaci

» Se moded y simub dos esquemas de control de corriente para la MIAH de neutros
aislados basado en ladnica IRFOC. Por un lado utilizando como lazo interno de
control de corriente controladores Ply por el otro utilizando el FCS-MPC como PCC.

Se analip y compab de forma térica las écnicas de estimamn aplicadas a la Ml
trifasica para luego extrapolarlas a la héséfa. De todas ellas se épior utilizar la
estimacbn de la velocidad en lazo abierto basada en la estimai2 la velocidad de
deslizamiento y la estimam basada en un observador en modo deslizante debido a
su simplicidad y menor costo computacional.

» Se analizaron ambag&dnicas de estimam de la velocidad del rotor mediante
simulaciones bajo distintas condiciones de opéraca velocidad nominal, baja
velocidad, en vdo y bajo carga. En tal sentido, los resultados a distintas velocidades
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se presentaron earmino del error cuadtico medio entre la velocidad medida y la
estimada. Adei@s se obsefvque el estimador basado en el observador en modo
deslizante se constituye en una alternat&tda para la MIAH de neutros aislados.

= El proceso de investigam en elarea de motores@ttricos de inducéin polifasicos
ha dado como resultado varios'aenios publicados en conferencias internacionales,
los cuales pueden ser consultados eAptndice Bde este libro. Larabla 5.1

presenta un resumen de los logros y actividades realizadas.

Tabla5.1 Resumen de logros obtenidos durante la Méastr

Producobn/Actividad

NUmero

Art’culos de conferencia internacional como autora princ
Art’culos de conferencia internacional como co-autora
Conferencias/Charlas como expositora

pal 1
2
2

5.2 Trabajos Futuros

La utilizacion de estimadores de velocidad aplicado a accionamientos @sidtk es un
tema de investigatn que ha sido escasamente abordadanyreo ha llegado a su etapa
de madurez atendiendo el extenso campo del control sensorless basados en efectos muy
diversos y écnicas de estimami que cubren amplios campos de investigagior S solas.
Por tal motivo existen vario®picos que pueden profundizarse dentro de asém)

entre los que se citan:

= Estudiar el efecto de la utilizam de otras super cies de deslizamiento para la

estimacdn de la velocidad.

= Analizar la posibilidad de incluir ganancias adaptativas en los estimadores en modo
deslizante durante el funcionamiento de lacuina a bajas velocidades que permitan

disminuir el efectachattering

= Estudiar los efectos de las variaciones de lo&peatros de la dquina que pueden

llevar a un estado de inestabilidad al estimador.

= Extender el estudio détnicas sensorless a otraaauinas polisicas, considerando
la misma topolo@ de devanado, incluso con cantidad de fases diferente.

= Validar experimentalmente lagdnicas propuestas en el presente Trabajo Final de

Maestfa y realizar un aalisis p@actico.
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APENDICE A
RESULTADOS EXPERIMENTALES

En este apndice se presentan los resultados experimentales preliminares obtenidos durante
el proceso de investigam de este trabajo en el cual se implementaron &osicas de
control en la bancada de ensayos del LSPyC.

Dicha bancada cuenta con un motor de indbic@singtrico hexafasico de neutros
aislados cuyos pametros fueron presentados effédola 4.1, alimentado por dos édulos
VSI trifasicos conectados al mismo DC-link como se observa étiglaa A.1. La
velocidad de giro de la aguina se obtiene a partir de un senatico incremental que se
encuentra acoplado directamente al eje dedguima. Por otra parte, cuenta con una placa
de control basada en el DSP TMS320F2838%as Instrumentg el entorno de desarrollo
MCK28335 de la emprestechnosoft Las condiciones de prueba de ambos controles
fueron de nidos de forma similar a las simulaciones. Cabe mencionar que las pruebas se
realizaron en vdo puesto que @ no se cuenta con una carga @@ca que pueda ser
aplicada a la bancada de ensayos.
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Figura A.1 Fotografa de la bancada de ensayos experimentales del Laboratorio de Sistemas de
Potencia y Control (LSPyC)

La implementadn preliminar de los controles IRFOC tanto con el lazo interno de
corriente basado en controladores Pl como con el basado en FCS-MPC han aportado
experiencias muy importantes en cuanto a las di cultades y las distancias existentes entre
el estudio térico y la implementadin practica, revelando un grarimero de problemas
adicionales que no se encuentran contempladas a la hora de realizar la $mulaci

En laFigura A.2 se muestran los resultados experimentales del control IRFOC con
lazo interno de corriente basado en controladores Pl ante una referencia de velocidad de
250 rpm, en vao y con la velocidad medida por medio del sensor acoplado @atpma.

De la misma manera en Kgura A.3 se presentan los resultados experimentales del
control IRFOC con lazo interno de corriente basado en FCS-MPC ante una referencia de
velocidad de 250 rpm, en vVacy con la velocidad medida por medio del sensor acoplado
a la maquina.

Estos resultados fueron obtenidos de manera preliminar con la ibietheiser opti-
mizados con miras a la incorporanide &cnicas sensorless como trabajo futuro.
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(@

(b)

Figura A.2 Resultado experimental preliminar del control lineal con referencia de velocidad de
250 rpm; (a) velocidad, (b) corrientes en el marco de referdncia)
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(@
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FiguraA.3 Resultado experimental preliminar del control predictivo con referencia de velocidad
de 250 rpm; (a) velocidad, (b) corrientes en el marco de referéneig
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