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RESUMEN

Durante mucho tiempo, las máquinas eléctricas polifásicas, especı́ficamente las máquinas
de inducción trifásicas, 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 dı́a debido a los avances en la electrónica de potencia y en los procesadores digitales
señales, las máquinas multifásicas (mayor a tres fases) se presentan como alternativa a los
mencionados esquemas trifásicos 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 áreas de aplicación presentes y futuras de los
accionamientos multifásicos son: el sector de tracción eléctrica; entre los que se destacan
los vehı́culos eléctricos e hı́bridos, la propulsión de barcos y tracción de locomotoras,
además del sector de aplicaciones industriales de alta potencia. Otro sector recientemente
explorado, es el de generación de energı́as renovables como la generación eólica.

La utilización de accionamientos multifásicos viene acompañado de una evolución en
cuanto a las estrategias de control, desde la extensión de los métodos utilizados en las
máquinas trifásicas, a métodos más 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 mecánicas. En
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iv RESUMEN

el caso de la medición de las corrientes se realizan habitualmente mediante el uso de
sensores de efecto Hall, mientras que la medición de la posición/velocidad del rotor se
realiza mediante sensores mecánicos. Estos sensores (encoders) necesitan de un montaje
especial en el eje del rotor acompañados de un circuito y cableado de acondicionamiento
electrónico, 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 instalación o perturbaciones en las mediciones y el costo asociado a los
sensores mecánicos. Es por ello que el estudio técnicas de control sin sensores en las
máquinas eléctricas representan una alternativa y al mismo tiempo un verdadero desafı́o.
Se pueden dividir principalmente en dos grandes categorı́as: la primera consiste en la
estimación de la velocidad sin considerar el modelo de máquina basadas en la extracción
y análisis de armónicos de las ranuras del rotor e inyección de señal de alta frecuencia.
La segunda se basa en observar la velocidad utilizando el modelo de la máquina. Estas
últimas 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 estimación de la velocidad
basadas en el modelo de la máquina. Ası́ también se abordan las ventajas e inconvenientes
de cada técnica aplicando distintos métodos de control. En primer lugar, se centra en
la aplicación de estimadores junto con el control orientado de campo indirecto basado
en controladores proporcional-integral aplicado a la máquina de inducción asimétrica
hexafásica de neutros aislados. En segundo lugar, se aplica el control predictivo basado
en modelo aplicado a la misma máquina. El análisis 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 máquina antes mencionada.

SILVIA LARIZZA DELORME DIARTE

Julio, 2020. Asunción 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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vi SUMMARY

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. Asunción, Paraguay.
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A mis compañeros de Maestrı́a, por su apoyo e incansable dedicación. A los profesores
nacionales e internacionales que formaron parte del plantel, por compartir sus conocimien-
tos avanzados e inspirar con sus trabajos. En especial al profesor Jesús Doval-Gandoy por
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2.1.1 Modelado de la Ḿaquina de Inducción Asimétrica Hexaf́asica 9
2.1.2 Modelo de la MIAH en Función de las Variables de Fase 11
2.1.3 Marco de Referencia Estacionario 16
2.1.4 Marco de Referencia Dinámico 20

2.2 Convertidores Electrónicos de Potencia 24
2.2.1 Modelo Escalar del Inversor Hexafásico 25
2.2.2 Modelo Vectorial del Inversor Hexafásico 28
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ÍNDICE GENERAL xv
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2.9 Clasi�cacíon de ḿetodos de control predictivo 38

2.10 Esquema general del FCS­MPC aplicado al control del convertidor 41
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ÍNDICE DE TABLAS

3.1 Procesos recursivos del algoritmo del observador basado en el KF 55
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RMS Valor cuadŕatico medio
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SMC Control de modo deslizante

SMO Observador en modo deslizante
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CAPÍTULO 1

JUSTIFICACIÓN Y METODOLOGÍA

1.1 Introducci ón

El término polif́asico es aplicado a sistemas eléctricos formados por dos o más tensiones
que poseen el mismo per�́odo y amplitud con diferencia de fase constante entre ellas. Una
máquina eĺectrica rotativa de corriente alterna que disponga de dos o más devanados de
estator se considera polifásica. En este contexto, las máquinas aś�ncronas trif́asicas y las
multifásicas (es decir, ḿaquinas con ńumero de devanados de estator mayor a tres) forman
parte déesta extensa clasi�cación.

Las ḿaquinas aś�ncronas trif́asicas también denominadas ḿaquinas de inducción (MI)
trif ásicas han sido y continúan siendo uno de los accionamientos eléctricos ḿas utilizados
en aplicaciones industriales debido a su alta e�ciencia, robustez, relativo bajo costo y
simplicidad de disẽno. Esta popularidad ha despertado el interés en el desarrollo de
máquinas multif́asicas propiciado principalmente por los avances en la electrónica de
potencia y sistemas de control digital.

Trabajo Final de Maestŕ�a.
Por Silvia Larizza Delorme Diarte
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2 JUSTIFICACIÓN Y METODOLOGÍA

Los accionamientos multifásicos presentan varias ventajas en comparación con los
accionamiento trif́asicos convencionales tales como: la reducción de la corriente en los
conmutadores electrónicos sin reducir la potencia, menores pulsaciones de par electro-
magńetico, reduccíon de los arḿonicos y las ṕerdidas tanto en el estator como en el rotor,
mayor tolerancia a fallos, mejor distribución de potencia y mejoras en la �abilidad del sis-
tema [1,2]. Estas caracter�́sticas hacen que las máquinas multif́asicas sean apropiadas para
aplicaciones de alto rendimiento y elevada potencia entre las que se encuentran la tracción
ferroviaria, veh́�culos eĺectricos [3], propulsíon eĺectrica de barcos [4] y aplicaciones de
generacíon de enerǵ�as renovables [5].

La clasi�cación de las ḿaquinas multif́asicas en función de la distribucíon del devanado
pueden ser ḿaquinas de bobinado distribuido o concentrado. Otra clasi�cación es posible
teniendo en cuenta el arreglo del bobinado, denominando máquinas asiḿetricas a aquellas
en donde el conjunto independiente de devanados se encuentra desplazado�=n grados o
simétricas aquellas donde los devanados de fase se encuentran igualmente desplazados
2�=n grados, siendon el número de fases de la máquina [6, 7]. De toda la gama de
posibilidades las ḿaquinas de seis fases son las más estudiadas. Estas a su vez pueden
disponer de una distribución de devanado asiḿetrica o siḿetrica con uno o dos puntos
neutros independientes. Sin embargo, la estructura más coḿunmente utilizada se basa
en dos devanados asimétricos trif́asicos y dos puntos neutros independientes conocida
como: ḿaquina de inducción asiḿetrica hexaf́asica (MIAH), ḿaquina de doble devanado
trif ásico independiente o ḿaquina dual trif́asica [8–10], la cual seŕa objeto de estudio en
el presente Trabajo Final de Maestr�́a.

Muchas aplicaciones requieren la operación, ya sea de la MI o de la MIAH, bajo
régimenes de velocidad variable siendo necesario la presencia de un convertidor electrónico
de potencia, adeḿas de un esquema de control que permita controlar las variables f�́sicas
de la ḿaquina. La etapa de entrada del convertidor electrónico de potencia se conecta
a un suministro trif́asico y la etapa de salida del mismo a los devanados del estator de
la máquina pudiendo estéultimo ser de cualquier ńumero siempre y cuando coincida
con la cantidad de fases de la salida convertidor. Tres sigue siendo la elección coḿun,
sin embargo, no śolo por las razones expuestas anteriormente, sino también porque la
produccíon en masa de motores trifásicos para la excitación principal mantiene su costo
unitario bajo y la estandarización permite obtenerlas de cualquier fabricante [11].

Inicialmente las t́ecnicas de control aplicadas a máquinas trif́asicas fueron extendidas y
optimizadas para la MIAH tal es el caso del control escalar, el control por campo orientado
(FOC, del ingĺes�eld oriented control), tambíen 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 control) [13]. Con el transcurso del tiempo y la aparición de modernos
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procesadores digitales de señales (DSP, del inglésdigital signal processing) se dio origen
al desarrollo de so�sticadas soluciones de control tales como: el control predictivo basado
en modelo (MPC, del inglésmodel predictive control) [14], control de modo deslizante
(SMC, del ingĺessliding mode control) [15], en las cuales se ha añadido 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 [16,17], as�́ tambíen otras t́ecnicas como
el control difuso [18], control adaptativo. En dicho contexto, el MPC presenta mayor
inteŕes puesto que permite de�nir una gran variedad de criterios de control aportando
�exibilidad, r ápida respuesta dinámica y simplicidad de implementación, 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
medicíon de la velocidad o la posición del rotor utilizando un codi�cador mecánico de eje
conocido como encoder. Generalmente para los sistemas de accionamiento de MI contro-
lados por vectores y por frecuencia de deslizamiento, se requiere un sensor de velocidad
para controlar la velocidad y obtener la información delángulo de giro del rotor [20].
Sin embargo, los sensores de velocidad y posición necesitan una disposición 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
estimacíon de velocidad y posición relacionados con los parámetros de la ḿaquina y la
medicíon de las tensiones y corrientes terminales del motor. En ese aspecto, la aplicación
de t́ecnicas de estimación para el control sin sensor, también denominadas “sensorless” son
planteadas a �n de obtener una operación óptima. Inicialmente, el objetivo de las primeras
las t́ecnicas desarrolladas era estimar el deslizamiento de la máquina, posteriormente,
se ha desarrollado técnicas 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 parámetros eĺectricos de la ḿaquina y se ven afectadas por la frecuencia
de operacíon, saturacíon magńetica y temperatura de acuerdo a la zona de trabajo en la
que se encuentra la máquina [21].

En este contexto, la principal aportación de este Trabajo Final de Maestr�́a es el ańalisis
comparativo de dos técnicas de estimación de velocidad para el control sensorless de
velocidad aplicadas a la MIAH.

1.2 Motivaci ón

El desarrollo de este Trabajo Final de Maestr�́a tiene como principal motivación la
realizacíon de aportes en el análisis de estrategias de control de máquinas polif́asicas
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haciendóenfasis en la MIAH mediante la utilización de t́ecnicas estimación para mejorar
la calidad de la medición de la velocidad, reducir el número de sensores necesarios, y
costo asociado al conjunto sensor-acoplamiento de la máquina.

1.3 Objetivos

Estudiar el comportamiento de la máquina de inducción asiḿetrica hexaf́asica incorpo-
rando estimadores para obtener la velocidad de giro del rotor. Concretamente, se pueden
enumerar los siguientes objetivos espec�́�cos:

Modelar y simular diferentes esquemas de control de corriente para la máquina de
induccíon asiḿetrica hexaf́asica.

Analizar y comparar las técnicas de estimación de velocidad aplicadas a las máquina
de induccíon trifásicas con posibilidad de extrapolarla a la máquina asiḿetrica
hexaf́asica.

Modelar y simular diferentes esquemas de control utilizando estimadores de velocidad
del rotor aplicado a la ḿaquina de inducción asiḿetrica hexaf́asica.

Analizar la e�ciencia del control propuesto y el comportamiento del sistema ante la
aplicacíon de t́ecnicas de control de velocidad sin sensores o sensorless en máquinas
de induccíon asiḿetrica hexaf́asica.

1.4 Organizaci ón del Documento

El presente documento se encuentra organizado en cinco cap�́tulos. Primeramente, en
el Caṕ�tulo 1, se presenta la justi�cación, motivacíon y objetivos del Trabajo Final de
Maestŕ�a. Luego, en elCaṕ�tulo 2 se presenta una revisión bibliogŕa�ca de las carac-
teŕ�sticas b́asicas de las MI polif́asicas. En este contexto, se haceénfasis en el estudio
de la MI trifásica y la MIAH de neutros aislados, debido a sus similitudes y las ventajas
que representa el accionamiento multifásico. Aś� tambíen, se describe el convertidor de
potencia utilizado y las técnicas de control habitualmente aplicadas a accionamientos
multifásicos. En elCaṕ�tulo 3 se presenta una clasi�cación de las t́ecnicas de control
sensorless, principalmente aquellas basadas en el modelo de la máquina, junto con sus
caracteŕ�sticas ḿas resaltantes. Posteriormente, en elCaṕ�tulo 4 se exponen los resultados
de simulacíon obtenidos a partir del empleo de dos de las técnicas de control sensorless
presentadas. Finalmente, en elCaṕ�tulo 5 se exponen las principales conclusiones y se
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proponen futuros trabajos siguiendo la l�́nea de investigación de este Trabajo Final de
Maestŕ�a. 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 art�́culos desarrollados y publicados durante la realización
del presente Trabajo Final de Maestr�́a aplicados a la MI trif́asica y la MIAH de neutros
aislados.





CAPÍTULO 2

CONTROL DE MÁQUINAS DE

INDUCCIÓN POLIFÁSICAS ASIMÉTRICAS

2.1 Máquinas de Inducci ón Polif ásicas

Se basan en el movimiento de una masa metálica por accíon de un campo magnético
giratorio, cuentan con dos armaduras, siendo el estator la parte �ja y el rotor la móvil. Este
último, 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 instalan sólo en uno de los extremos
se conoce como rotor bobinado, los cuales son menos utilizados en comparación con los
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 MI de tipo
jaula de ardilla consiste en la aplicación de tensiones alternas sinusoidales de la misma
amplitud y frecuencia pero desfasadas entre s�́, a los devanados del estator, con lo cual
circulan corrientes a través de estos. Dichas corrientes originan un campo magnético
giratorio y variante en el tiempo, envolviendo al núcleo ferromagńetico del rotor. En

Trabajo Final de Maestŕ�a.
Por Silvia Larizza Delorme Diarte
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consecuencia, en las barras cortocircuitadas del rotor se genera una fuerza electromotriz
o tensíon inducida, aś� tambíen corrientes inducidas, que producen un campo magnético
giratorio en rotor, el cual sigue al campo del estator. La interación de ambos campos
magńeticos arrastra el ńucleo ferromagńetico del rotor (o eje de la ḿaquina), y recibe en
nombre de par electromagnético o par motor, logrando as�́ la conversíon de la enerǵ�a
eléctrica en mećanica.

Los devanados del estator se distribuyen desfasados espacialmente en el interior de la
máquina, y en cada una de ellas, como se mencionó anteriormente, circulan corrientes
alternas sinusoidales desfasadas y con la misma frecuencia de la fuente de alimentación,
haciendo coincidir el desfase espacial de los devanados con el desfase temporal de las
corrientes se obtiene un �ujo magnético total con valor ḿaximo constante en el tiempo
pero que vaŕ�a en el espacio. De manera que, la velocidad del campo mágnetico giratorio
del estator, denominada velocidad s�́ncrona(! s), vaŕ�a directamente con la velocidad
angular eĺectrica de las corrientes en el estator(! e) y por ende con la frecuencia(f e),
e inversamente con el número de pares de polos de la máquina(P). La ecuacíon que
relaciona las magnitudes antes mencionadas es la siguiente:

! s =
! e

P
=

2�f e

P
(2.1)

La velocidad mećanica con la que gira el rotor no puede ser igual a la velocidad
ś�ncrona puesto que implicar�́a una situacíon en la cual el ńucleo ferromagńetico del rotor
es atravesado por un campo magnético constante, haciendo que las corrientes del rotor y
el par sean nulos, además, por la accíon del par resistente o del rozamiento se frenar�́a.

En consecuencia, si el par de arranque es su�ciente para vencer la oposición creada por
el par resistente, obligará al rotor a girar en la dirección de la rotacíon del campo magńetico
del estator hasta alcanzar una velocidad de operación que siempre será inferior a la de
sincronismo, raźon por la cual a la MI también se la denomina ḿaquina aś�ncrona. La
diferencia entre la velocidad s�́ncrona y la velocidad mecánica del rotor(! m ), expresada
como una fraccíon de la velocidad s�́ncrona, recibe el nombre de deslizamiento(S) y se
expresa por medio de:

S =
! s � ! m

! s
(2.2)

donde! m y ! s est́an en rad/s.
Un deslizamiento elevado, implica que el rotor del motor gira a una velocidad lenta; sin

embargo el campo magnético estat́orico, siempre gira a la velocidad de sincronismo. As�́
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tambíen, el deslizamiento determina la magnitud y la frecuencia de la fuerza electromotriz
inducida en el rotor(f r ), de la siguiente manera:

f r = Sf e (2.3)

Cuando la ḿaquina se encuentra detenida, el deslizamiento es igual a uno(S = 1) ,
puesto que la velocidad de mecánica del rotor es nula(! m = 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 en vac�́o (sin carga) a arrastrar una
carga mećanica, 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 magnético del estator que atraviesan
el núcleo ferromagńetico del rotor, aumentando la fuerza electromotriz inducida y la
corriente inducida en las barras del rotor. Dado que el par electromagético que desarrolla
la máquina depende de esta corriente, se produce un aumento de dicho par que tiende a
equilibrar el par resistente con el par motor. Por consiguiente, según aumenta la carga en
el motor, tambíen aumenta el deslizamiento y el par motor.

El funcionamiento en modo generador de la MI implica que la velocidad del rotor
es mayor que la velocidad s�́ncrona. Entonces, la dirección del par inducido se invierte,
convirtiendo la enerǵ�a mećanica en eĺectrica.

A �n de poder aplicar ciertas técnicas 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 MI trifásicas.

2.1.1 Modelado de la M áquina de Inducci ón Asim étrica Hexaf ásica

El uso del t́ermino de ḿaquinas eĺectricas multif́asicas hace referencia a los sistemas de
conversíon de enerǵ�a con bobinados de ḿas de tres fases en el estator. Esta tecnolog�́a ha
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 cualquier número
de fases dependiendo de las necesidades del tipo accionamiento conectado al mismo [23].

Teniendo en cuenta la teor�́a general de ḿaquinas eĺectricas y sistemas multifásicos es
posible de�nir el modelo del sistema con un número arbitrario de fases. En este sentido, la
generalizacíon de Fortescue [24] y Clarke sirven de base para la utilización de modelos
vectoriales actualmente [25]. Cuando se considera una máquina siḿetrica es preferible los
disẽnos que contengan número de fases impar, debido a que una distribución siḿetrica
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con ńumero de fases par producirá un rizado de par electromágnetico id́entico al de una
máquina con la mitad del número de fases, de forma que se perder�́a una de las ventajas
del uso de un accionamiento multifásico [26].

Considerando un ńumero de fases ḿultiplo de tres y par, siendo asimétrica con neutros
aislados se obtiene el mismo número de planos, o grados de libertad para el control, que en
máquinas siḿetricas con ńumero de fases menor, además de ofrecer una mejor distribución
por fase. El inteŕes por este tipo de con�guración se basa en la posibilidad de utilizar varios
convertidores trif́asicos comercialmente disponibles para el control de los accionamientos
multifásicos. Entréestos, la con�guracíon más frecuentemente observada en la literatura
es la MIAH [27].

La MIAH se compone de dos devanados trifásicos conectados en estrella en el estator,
desfasados entre s�́ 30� . Dicho desfasaje produce una distribución asiḿetrica de los ejes
magńeticos de los devanados del estator, expresado de forma general como�=n siendon
el número de fases, por lo cual se la conoce como máquina asiḿetrica. Lasn fases est́an
asociadas enl devanados trif́asicos (n = 3 l), donde los puntos neutros de cada devanado
trif ásico se mantienen aislados [28]. En laFigura 2.1 se observa la distribución de los
bobinados para la MIAH, donde cada conjunto de etiquetas tantoa; by c como tambíen
d; ey f se utilizan para representar los dos sistemas trifásicos presentes. Los�́ndicess y r
permiten diferenciar las variables estatóricas de las rotóricas. Adeḿas elángulo� r denota
la posicíon relativa de los devanados del rotor con relación a los devanados del estator.

Con el desplazamiento asimétrico de los devanados trifásicos se obtiene una mejora
en el rizado de par cuando se dispone de un número par de fases [29] y se consiguen

Figura 2.1 Esquema del bobinado de la máquina de inducción de hexaf́asica asiḿetrica.
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mitigar ciertos arḿonicos con el uso de neutros independientes, espec�́�camente los de
orden3k (k = 1 ; 2; 3; : : :) respecto a la frecuencia fundamental a la que se alimenta la
máquina aś� como un mejor aprovechamiento del bus de continua [30,31].

El desarrollo del modelo matemático de la MI multif́asica est́a generalmente sujeto a
varias consideraciones [26]. A continuación se mencionan las consideraciones asumidas
para el modelado de la MIAH con neutros aislados analizado en condiciones normales de
operacíon:

Todos los bobinados que conforman el estator de la máquina son iguales. El rotor
posee una topolog�́a de jaula de ardilla que puede ser modelado comon cargas
inductivas interconectadas en paralelo mediante los anillos que sostienen a las barras
que lo conforman.

Se considera que el entrehierro de la máquina es uniforme y de espesor constante, as�́
tambíen, se desprecia su variación debido a las excentricidades del rotor o por las
ranuras del estator y del rotor. El �ujo en el entrehierro de la máquina se considera
constante.

No se consideran los efectos de la saturación magńetica al asumir que la caracter�́stica
de magnetización del material ferromagnético 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 la relación de
transformacíon del acoplamiento estator-rotor.

En la siguiente sección se presenta el modelo matemático de la MIAH de neutros
aislados en variables de fase. Posteriormente, se hace uso de diferentes sistemas de
coordenadas que permiten reemplazar la respresentación inicialmente en variables de
fase en una representación equivalente cuya ventaja principal es la simpli�cación de las
ecuaciones dińamicas del sistema.

2.1.2 Modelo de la MIAH en Funci ón de las Variables de Fase

La MIAH al igual que la MI, puede describirse mediante un conjunto de ecuaciones de
equilibrio de tensíon de fase tanto del estator como del rotor, debido a que todos los
bobinados de la ḿaquina tienen una naturaleza resistiva-inductiva. Por lo tanto la ecuación
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de equilibrio de tensión de cada fase está dada por:

v = R i +
d 
dt

(2.4)

donde los valores instantáneos de las magnitudes de tensión, corriente y �ujo se representan
por v; i y  respectivamente, la resistencia del bobinado queda representada porR.
Teniendo en cuenta que la máquina cuenta con seis fases tanto en el estator como en el
rotor una forma pŕactica de expresar las ecuaciones de equilibrio de tensión es mediante la
forma matricial, el cual se representa en la siguiente expresión:

[vs] = [ Rs][i s] +
d
dt

[ s] (2.5)

[vr ] = [ Rr ][i r ] +
d
dt

[ r ] (2.6)

donde[vs] = [ vas ; vds ; vbs; ves; vcs ; vfs ]T y [vr ] = [ var ; vdr ; vbr ; ver ; vcr ; vf r ]T son
los vectores columna de las tensiones del estator y del rotor, respectivamente, por otra
parte,[i s] = [ i as ; i ds ; i bs; i es; i cs ; i fs ]T y [i r ] = [ i ar ; i dr ; i br ; i er ; i cr ; i f r ]T son los
vectores columna de las corrientes del estator y del rotor, respectivamente y �nalmente
[ s] = [  as ;  ds ;  bs;  es;  cs ;  fs ]T y [ r ] = [  ar ;  dr ;  br ;  er ;  cr ;  f r ]T son
los vectores columna de los �ujos del estator y del rotor, respectivamente. Como se
menciońo anteriormente se utiliza un motor del tipo jaula de ardilla por lo cual los
bobinados del rotor están 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 por[Rr ] y [Rs] son matrices diagonalesn � n, expresadas la siguiente
manera:

[Rs] = Rs [I 6]

[Rr ] = Rr [I 6]
(2.7)

donde la matriz[I 6] denota la matriz identidad de orden6.
En cuanto a las matrices de �ujo magnético estas se encuentran de�nidas por:

[ s] = [ L ss ][i s] + [ L sr ][i r ] (2.8)

[ r ] = [ L rr ][i r ] + [ L rs ][i s] (2.9)

donde[L rr ] y [L ss ] son las matrices de autoinductancias del rotor y del estator, respectiva-
mente y[L rs ] y [L sr ] 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 del rotor sólo poseen
coe�cientes constantes y para el caso de una MIAH son orden6, por lo tanto de�nen de la
siguiente manera:

[L ss ] = L ls [I 6] + M [#]

[L rr ] = L lr [I 6] + M [#]
(2.10)

dondeL ls y L lr son las inductancias de dispersión de cada devanado del estator y del rotor
respectivamente,M representa el valor pico de la inductancia mutua entre dos devanados
cualesquiera con cero separación angular entre ellas, y[#] es una matriz de orden6 con los
cosenos de lośangulos de los bobinados, tomando como origen de coordenadas el eje que
coincide con la fasea de laFigura 2.1. Para este caso particular quedan de�nidos como:

[#] =

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

1 cos(' ) cos(4' ) cos(5' ) cos(8' ) cos(9' )

cos(11' ) 1 cos(3' ) cos(4' ) cos(7' ) cos(8' )

cos(8' ) cos(9' ) 1 cos(' ) cos(4' ) cos(5' )

cos(7' ) cos(8' ) cos(11' ) 1 cos(3' ) cos(4' )

cos(4' ) cos(5' ) cos(8' ) cos(9' ) 1 cos(' )

cos(3' ) cos(4' ) cos(7' ) cos(8' ) cos(11' ) 1

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

(2.11)

siendo' = �= 6, el ángulo entre el conjunto de bobinadosf a; b; cg y el f d; e; f g.
Cabe mencionar que se ha considerado que todos los devanados individuales de las

fases en el estator son idénticos y se encuentran distribuidos asimétricamente, adeḿas las
inductancias de fase son iguales.

Debido a que la posición relativa de los devanados del rotor con relación a los devanados
del estator y viceversa depende delángulo del rotor (� r ), el cual vaŕ�a debido a la posición
angular del rotor, esto hace que los coe�cienes de las matrices[L sr ] y [L rs ] vaŕ�en en el
tiempo. La relacíon entre la velocidad eléctrica de giro del rotor(! r ) y la posicíon del
rotor est́a de�nida por la siguiente ecuación:

� r (t) =
Z t

0
! r dt (2.12)

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 rotor[L sr ] se obtiene como:

[L sr ] = M

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

cos(� r ) � 1 � 3 � 4 � 6 � 7

� 8 cos(� r ) � 2 � 3 � 5 � 6

� 6 � 7 cos(� r ) � 1 � 3 � 4

� 5 � 6 � 8 cos(� r ) � 2 � 3

� 3 � 4 � 6 � 7 cos(� r ) � 1

� 2 � 3 � 5 � 6 � 8 cos(� r )

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

(2.13)

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

� 1 = cos(' + � r ) � 2 = cos(3' + � r ) � 3 = cos(4' + � r ) � 4 = cos(5' + � r )

� 5 = cos(7' + � r ) � 6 = cos(8' + � r ) � 7 = cos(9' + � r ) � 8 = cos(11' + � r )

(2.14)

Aś� tambíen, la inductancia mutua del rotor a estator se obtiene de[L rs ] = [ L sr ]T .
Luego, las ecuaciones (2.5) y (2.6) pueden reescribirse de la siguiente manera:

[vs] = [ Rs][i s] + [ L s]
d
dt

[i s] +
d
dt

[L sr ][i r ] (2.15)

[vr ] = [ Rr ][i r ] + [ L r ]
d
dt

[i r ] +
d
dt

[L rs ][i s] (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 ecuación que relaciona el par
de torsíon y los paŕametros mećanicos de la ḿaquina con respecto a la velocidad mecánica
est́a dada por:

Te � TL = J
d
dt

! m + B ! m (2.17)

dondeTe es el par electromagnético generado,TL es el par de torsión de la carga mecánica,
J el coe�ciente de inercia,B el coe�ciente de friccíon mećanica y! m la velocidad
mećanica del rotor. Estáultima se representa comúnmente en función de la velocidad
eléctrica(! r ) siendo:

! m =
! r

P
(2.18)
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dondeP es el ńumero de pares de polos magnéticos de la MIAH. Luego reescribiendo la
la ecuacíon mećanica se obtiene:

Te � TL =
J
P

d
dt

! r +
B
P

! r (2.19)

El par electromagńetico generado por la ḿaquina, relaciona el subsistema electro-
magńetico con el subsistema mecánico y es responsable de la convesión electromećanica
de la enerǵ�a. La ecuacíon que permite calcularla se expresa de la siguiente manera:

Te = P
1
2

h
[i s]T [i r ]T

i d
d� r

2

4
[L ss ] [L sr ]

[L rs ] [L rr ]

3

5

2

4
[i s]

[i r ]

3

5 (2.20)

No obstante, comoL s y L r representados en (2.10), no poseen coe�cientes que
dependen de la posición del rotor(� r ), la ecuacíon (2.20) se reduce a:

Te = P [i s]T
d

d� r
[L sr ][i r ] (2.21)

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

De manera general el modelo matemático de una MI multif́asica queda completamente
de�nido, en funcíon de sus variables de fase, por2n +1 ecuaciones diferenciales de primer
orden, siendon el número de fases de la máquina,2n ecuaciones representan el equilibrio
de tensíon en (2.5) y (2.6), mientras que la ecuación diferencial restante representa la
ecuacíon mećanica en (2.17). Adeḿas, se cuenta con2n + 1 ecuaciones algebraicas,
donde las primeras2n proveen una correlación entre los �ujos y las corrientes de máquina
representadas por (2.8) y (2.9), mientras que la restante representa la ecuación del par de
la máquina 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 rotor. Aún
cuando es posible resolver el modelo completo directamente en función de las variables de
fase por medio de modernos computadores,ésto implicaŕ�a 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 MI multifásica
compuesta por varios bobinados de trifásicos es aplicando el enfoque de descomposición
en vectores espaciales (VSD, del inglésvector space descomposition), el cual se centra
en la utilizacíon de una matriz de transformación, 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 estacionario(� -� )
o en un marco de referencia dinámico(d-q). Las matrices de transformación para dichos
marcos de referencia y los modelos matemáticos obtenidos se presentan a continuación.

2.1.3 Marco de Referencia Estacionario

En el modelo con el enfoque basado en las variables de fase descrito en la sección anterior,
cada variable eléctrica queda de�nida en un espacio de dimensión n. Posteriormente,
aplicando la transformación de Clarke, mediante la matriz cuadrada[C] de ordenn,
se logra reemplazar el conjunto den variables en un nuevo conjunto den variables,
y simult́aneamente se descompone el vector de espacion dimensional enn=2 planos
bidimensionales si el ńumero de fases es par, como es el caso de la MIAH. Si el número
de fases es impar, el espacio original se descompone en(n � 1)=2 planos, ḿas un eje que
contiene a la componente homopolar o de secuencia cero, como en el caso de una MI.

La principal propiedad de esta transformación es la de constituir un nuevo sistema de
planos o sub-espacios ortogonales y que estarán completamente desacopladas entre s�́,
con lo que se consigue una conveniente simpli�cación del modelo la MIAH. La matriz de
transformacíon se representa por la siguiente ecuación:

[f �� ] = [ C][f 1;2;:::;n ] (2.22)

donde[f �� ] = [ f � ; f � ; f x ; f y ; f z1; f z2]T es el vector columna de las magnitudes eléctricas
de tensíon, corriente o �ujo que designan tanto al estator como al rotor luego de la
transformacíon, mientras que la variable[f 1;2;:::;n ] = [ f 1 f 2 f 3 : : : f n ]T corresponde al
vector columna en función de las variables de fase en un orden prede�nido (en este caso
[f a f d f b f e f c f f ]T ). La matriz de transformación de Clarke[C] para la MIAH se de�ne
como:

[C] = k

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

1 cos(' ) cos(4' ) cos(5' ) cos(8' ) cos(9' )

0 sin(' ) sin(4' ) sin(5' ) sin(8' ) sin(9' )

1 cos(5' ) cos(8' ) cos(' ) cos(4' ) cos(9' )

0 sin(5' ) sin(8' ) sin(' ) sin(4' ) sin(9' )

1 0 1 0 1 0

0 1 0 1 0 1

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

(2.23)

donde' = �= 6 y el factork = 2=n el cual permite mantener las magnitudes eléctricas
(tensíon-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 factork =
p

2=n
en la matriz de transformación [27,28]. La matriz de tranformación inversa de Clarke se
obtiene mediante:

[f 1;2;:::;n ] = [ C]� 1 [f �� ] (2.24)

Luego de aplicar la matriz de transformación al modelo en variables de fase (2.15)-
(2.21) y despreciando las pérdidas, el modelo desacoplado de Clarke se describe mediante
el siguiente conjunto de ecuaciones de tensión:

v�s = Rs i �s + L s
di �s
dt

+ L m
d
dt

(i 0
�r cos(� r ) � i 0

�r sin(� r )) (2.25)

v�s = Rs i �s + L s
di �s
dt

+ L m
d
dt

(i 0
�r sin(� r ) + i 0

�r cos(� r )) (2.26)

v�r = 0 = Rr i 0
�r + L r

di0�r
dt

+ L m
d
dt

(i �s cos(� r ) + i �s sin(� r )) (2.27)

v�r = 0 = Rr i 0
�r + L r

di0�r
dt

+ L m
d
dt

(� i �s sin(� r ) + i �s cos(� r )) (2.28)

vxs = Rs i xs + L ls
dixs

dt
(2.29)

vys = Rs i ys + L ls
diys

dt
(2.30)

vz1 s = Rs i z1 s + L ls
diz1 s

dt
(2.31)

vz2 s = Rs i z2 s + L ls
diz2 s

dt
(2.32)

siendoL m = ( n=2)M la inductancia de magnetización,L s = L ls + L m la inductancia
de estator yL r = L lr + L m la inductancia de rotor.

El modelo de la MIAH puede ser estudiado en tres sub-espacios ortogonales entres
ś� denotados por(� -� ), (x-y), y (z1-z2). Las ecuaciones (2.25)-(2.28) representan las
componentes de tensión del plano(� -� ), las variables del estator y rotor sólo se encuentran
acopladas en este plano, en el cual se proyecta la componente fundamental del �ujo y,
por consiguiente, es el plano vinculado a la conversión de enerǵ�a electromećanica. En
los deḿas planos(x-y) y (z1-z2) sólo 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 plano(x-y) asociado a las ṕerdidas en el estator de la máquina. Por otra
parte, en (2.31) y (2.32) se representan las componentes homopolares del plano(z1-z2), en
el cual nunca existiŕa acoplamiento entre el estator/rotor al considerarse al rotor como un
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conjunto de devanados en cortocircuito. Además, las corrientes en este plano serán nulas
puesto que se utilizará un modelo de MIAH de neutros aislados entre s�́ y con 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 apreciarse en laFigura 2.2. Las
variables del estator se encuentran referidas a un marco de referencia estacionario(� -� ),
no obstante, las variables del rotor se encuentran referidas a un marco de referencia �jado
en el rotor(� 0-� 0) el cual se encuentra desfasado del plano(� -� ) por � r y gira a una
velocidad angular eléctrica! r . Con el �n de representar todas las variables eléctricas
respecto a un mismo marco de referencia (marco de referencia del estator) y simpli�car el
modelo, es necesario aplicar una transformación a las variables del rotor utilizando una
matriz de rotacíon [R(� r )] mediante la siguiente ecuación:

[f r ] = [ R(� r )] [f 0
r ] (2.33)

donde
[f r ] = [ f �r ; f �r ; f xr ; f yr ; f z1 r ; f z2 r ]T y [f 0

r ] = [ f 0
�r ; f 0

�r ; f 0
xr ; f 0

yr ; f 0
z1 r ; f 0

z2 r ]T .

Figura 2.2 Marco de referencia estacionario(� ­� ) y (� 0­� 0).
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La matriz[R(� r )] se de�ne como:

[R(� r )] =

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

cos(� r ) � sin(� r ) 0 0 0 0

sin(� r ) cos(� r ) 0 0 0 0

0 0 1 0 0 0

0 0 0 1 0 0

0 0 0 0 1 0

0 0 0 0 0 1

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

(2.34)

[R(� r )] � 1 = [ R(� r )]T (2.35)

Al realizar esta transformación en el rotor śolo se veŕan 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:

v�s = Rs i �s +
d �s

dt
= Rs i �s + L s

di �s
dt

+ L m
di �r
dt

(2.36)

v�s = Rs i �s +
d �s

dt
= Rs i �s + L s

di �s
dt

+ L m
di �r
dt

(2.37)

v�r = 0 = Rr i �r + d �r
dt + ! r  �r = Rr i �r + L r

di �r
dt + L m

di �s
dt + ! r (L m i �s + L r i �r )

(2.38)

v�r = 0 = Rr i �r + d �r

dt � ! r  �r = Rr i �r + L r
di �r

dt + L m
di �s

dt � ! r (L m i �s + L r i �r )

(2.39)

vxs = Rs i xs +
d xs

dt
= Rs i xs + L ls

dixs

dt
(2.40)

vys = Rs i ys +
d ys

dt
= Rs i ys + L ls

diys

dt
(2.41)

vz1 s = Rs i z1 s +
d z1 s

dt
= Rs i z1 s + L ls

diz1 s

dt
(2.42)

vz2 s = Rs i z2 s +
d z2 s

dt
= Rs i z2 s + L ls

diz2 s

dt
(2.43)
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Las expresiones para el �ujo de estator y de rotor están dadas por:

 �s = L s i �s + L m i �r  �s = L s i �s + L m i �r

 �r = L r i �r + L m i �s  �r = L r i �r + L m i �s

 xs = L ls i xs  ys = L ls i ys

 z1 s = L ls i z1 s  z2 s = L ls i z2 s

(2.44)

El par electromagńetico generado, con las variables en el plano(� -� ), se calcula
aplicando las transformaciones descritas en (2.22) y (2.33) a (2.21) obteniéndose la
siguiente ecuación:

Te =
n
2

PLm (i �r i �s � i �r i �s ) (2.45)

donde el factor(n=2) no aparecerá en caso de aplicarse la transformación invariante en
potencia [33].

2.1.4 Marco de Referencia Din ámico

La transformacíon de las variables en el marco de referencia estacionario, presentado en
la seccíon anterior, permite reducir de manera signi�cativa las ecuaciones del modelo de
la máquina, sin embargo, durante condiciones transitorias, poseen un comportamiento
oscilatorio que puede evitarse proyectando nuevamente los vectores en un marco de
referencia dińamico o giratorio(d-q). Los cambios de marco de referencia se obtienen
mediante transformaciones matriciales (transformación de Park) aplicadas al modelo
desacoplado de Clarke. Como el estator y el rotor se encuentran acoplados sólo en el
plano(� -� ), las transformaciones a un marco de referencia dinámico śolo afectaŕan a las
variables eĺectricas (tensión, corriente y �ujo) de�nidas en el mismo, de la misma forma
que en el caso trifásico. Adeḿas śolo las componentes en el plano(� -� ) est́an implicadas
en la produccíon del par, por lo que representan una prioridad para �nes de control [11].

La transformacíon 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, obteniéndose un nuevo conjunto de
ecuaciones diferenciales con coe�cientes constantes.

Considerando, ya sea en una MI o en una MIAH, que el entrehierro, as�́ como tambí�en
todas las inductancias de los bobinados del estator y del rotor son constantes, la elección
de la velocidad de giro del marco de referencia dinámico es arbitraria. Para el desarrollo
de la transformación rotacional de las variables estatóricas, la velocidad de giro del marco
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de referencia dińamico se denotará como! a , cuya posicíon instant́anea respecto al marco
estacionario está de�nida por elángulo� a , que a su vez se relaciona con la velocidad de la
siguiente manera:

� a(t) =
Z t

0
! adt (2.46)

De manera similar, el rotor también se encuentra girando a una velocidad! r y su
posicíon instant́anea respecto al marco de referencia estacionario se encuentra dada por
� r como se aprecia en laFigura 2.3. No obstante, la coordenada del rotor respecto al
marco de referencia(d-q) est́a determinada por elángulo� , que depende en cada instante
de tiempo de la velocidad relativa entre el marco de referencia dinámico y el rotor. A
esta velocidad relativa se la denomina velocidad de deslizamiento(! slip) y se representa
mediante la siguiente expresión:

� = � a � � r =
Z t

0
(! a � ! r )dt =

Z t

0
! slipdt (2.47)

El segundo eje implicado en el marco de referencia dinámico es el eje en cuadratura
o coḿunmente llamado ejeq, el cual es perpendicular al eje directod. Por lo tanto, la
transformacíon de las variables de estator y rotor se expresa de manera general para una
MIAH como:

[f dq] = [ D ] [f �� ] (2.48)

donde[f dq] = [ f d; f q; f x ; f y ; f z1 ; f z2 ]T y [f �� ] = [ f � ; f � ; f x ; f y ; f z1 ; f z2 ]T .

Figura 2.3 Marco de referencia dińamico(d­q).
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La matriz[D ] se de�ne como:

[D s] =

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

cos(� a) sin(� a) 0 0 0 0

� sin(� a) cos(� a) 0 0 0 0

0 0 1 0 0 0

0 0 0 1 0 0

0 0 0 0 1 0

0 0 0 0 0 1

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

(2.49)

[D r ] =

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

cos(� ) sin(� ) 0 0 0 0

� sin(� ) cos(� ) 0 0 0 0

0 0 1 0 0 0

0 0 0 1 0 0

0 0 0 0 1 0

0 0 0 0 0 1

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

(2.50)

donde[D s] es la matriz de transformación que se aplica para las variables de estator y[D r ]
la matriz de transformación para las variables de rotor. Como se menciono anteriormente,
la transformacíon de rotacíon śolo aplica a las ecuaciones en el sub-espacio(� -� ), mientras
que las ecuaciones en los sub-espacios(x-y) y (z1-z2) no vaŕ�an [32]. Por otra parte, se
puede a�rmar que la condición[D ]� 1 = [ D ]T se cumple, de manera que la transformación
inversa puede ser representada por:

[f �� ] = [ D ]T [f dq] (2.51)

Luego de la aplicación de la transformación propuesta en (2.48)-(2.50), el modelo
mateḿatico resultante se encuentra de�nido por el siguiente conjunto de ecuaciones de
equilibrio de tensíon:
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vds = Rs i ds + d ds
dt � ! a  qs = Rs i ds + L s

di ds
dt + L m

di dr
dt � ! a(L s i qs + L m i qr )

(2.52)

vqs = Rs i qs + d qs

dt + ! a  ds = Rs i qs + L s
di qs

dt + L m
di qr

dt + ! a(L s i ds + L m i dr )
(2.53)

vdr = 0 = Rr i dr + d dr
dt � ! slip qr = Rr i dr + L m

di ds
dt + L r

di dr
dt � ! slip(L m i qs + L r i qr )

(2.54)

vqr = 0 = Rr i qr + d qr

dt + ! slip dr = Rr i qr + L m
di qs

dt + L r
di qr

dt + ! slip(L m i ds + L r i dr )

(2.55)

vxs = Rs i xs +
d xs

dt
= Rs i xs + L ls

dixs

dt
(2.56)

vys = Rs i ys +
d ys

dt
= Rs i ys + L ls

diys

dt
(2.57)

vz1 s = Rs i z1 s +
d z1 s

dt
= Rs i z1 s + L ls

diz1 s

dt
(2.58)

vz2 s = Rs i z2 s +
d z2 s

dt
= Rs i z2 s + L ls

diz2 s

dt
(2.59)

Las expresiones que relacionan el �ujo de estator y de rotor con las corrientes del
estator y rotor en el marco de referencia dinámico est́an dadas por:

 ds = L s i ds + L m i dr  qs = L s i qs + L m i qr

 dr = L r i dr + L m i ds  qr = L r i qr + L m i qs

 xs = L ls i xs  ys = L ls i ys

 z1 s = L ls i z1 s  z2 s = L ls i z2 s

(2.60)

El modelo en el marco de referencia(d-q) ofrece importantes simpli�caciones en
las que se basan las distintas estrategias de control. La elección de la velocidad del
marco de referencia dinámico(! a) es arbitraria, sin embargo, tres casos particulares
son de gran interés con los cuales las variables del modelo presentado en (2.52)-(2.59)
pueden ser estudiadas referidas a: un marco de referencia estacionario(� -� ) en el cual
! a = 0 , un marco de referecia �jo en el rotor, para el cual! a = ! r , o bien, un marco
de referencia de rotación ś�ncrona en el cual! a = ! e, siendo! e la velocidad angular
eléctrica sincŕonica [33].
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Por otra parte, el par electromagnético generado se de�ne de manera similar al caso
anterior (2.45):

Te =
n
2

PLm (i dr i qs � i qr i ds ) (2.61)

Otras representaciones alternativas del par electromágnetico son posibles utilizando la
correlacíon entre las corrientes del estator/rotor y los �ujos magnéticos del estator/rotor,
obteníendose las siguientes las siguientes expresiones:

Te =
n
2

P( ds i qs �  qsi ds ) (2.62)

Te =
n
2

P
L m

L r
( dr i qs �  qr i ds ) (2.63)

Las ecuaciones de las componentes del plano(d-q) representadas en (2.52)-(2.55) y las
ecuaciones de par son idénticas a los de una MI.

Considerando el caso en que la MIAH es alimentada por una fuente de tensión
hexaf́asica sinusoidal ideal, las componentes de tensión en el sub-espacio(x-y) seŕan
nulas. Sin embargo, cuando la tensión de alimentación no es sinusoidal, como en los
convertidores electrónicos de potencia, la excitación de tensíon en el sub-espacio(x-y)
produce componentes de corriente en este sub-espacio asociado a pérdidas en la ḿaquina;
estos componentes están limitados śolo 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 ónicos de Potencia

Los convertidores de potencia se encargan de la conversión de enerǵ�a AC a DC oviceversa
teniendo en cuenta las caracter�́sticas de tensión, corriente y frecuencia. Existen diferentes
topoloǵ�as de convertidores de potencia de acuerdo a los requerimientos de aplicación o
de su naturaleza. Según el ńumero de fases que posee puede ser monofásico, trif́asico o
multifásico, y de acuerdo con el número de niveles de tensión puede ser de dos niveles,
multinivel [34,35]. No obstante, la topolog�́a más popular tanto en sistemas trifásicos como
multifásicos 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 de tensión
(VSI, del ingĺesvoltage source inverter), las cuales se encuentran acopladas eléctricamente
por un bus de corriente continua denominado DC-link. La topolog�́a descrita 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 una pequeña cantidad
de arḿonicos de bajo orden.
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Figura 2.4 Diagrama esqueḿatico del convertidor hexafásico y de dos niveles.

2.2.1 Modelo Escalar del Inversor Hexaf ásico

El esquema del convertidor basado en un VSI de 6 ramas y 2 niveles se aprecia en la
Figura 2.4, el cual est́a compuesto por 12 interruptores electrónicos de potencia, un par
por cada rama. Para simpli�car el modelo, se considera que el DC-link es alimentado
por una fuente de tensión Vdc de corriente continua con un punto medioo, en lugar de un
recti�cador no controlado alimentado por una fuente de tensión trifásica. La tensión salida
del VSI corresponde al punto medio entre los interruptores de cada rama y se identi�can
mediante las letrasa; d; b; e; cy f , respectivamente.

Con respecto a la carga conectada a la salida del VSI, se asume, por simplicidad,
que consiste en una carga balanceada en conexión estrella con predominancia inductiva,
describiendo as�́ una caracter�́stica dominante en las ḿaquinas eĺectricas. Las tensiones de
fase sobre los bobinados del estator de la máquina se de�nen por las variablesvxs y vx 0s

siendox = a; b; c y x0 = d; e; f respectivamente. Cabe destacar que cada conjunto
trif ásico posee un neutro distinto dondeN esta asociado al conjuntof a; b; cg y N 0 al
conjuntof d; e; f g. Por lo tanto,vxs = vxN y vx 0s = vx 0N 0.

El VSI convierte la tensión del DC-link en una fuente de tensión AC de frecuencia y
magnitud variable de acuerdo al modo de conmutación (ON/OFF) de los interruptores
electŕonicos de potencia. En cada rama del esquema del VSI, sólo puede ser activado un
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interruptor de potencia a la vez. Estos se controlan con señales complementarias para evitar
que ambos interruptores, conduzcan al mismo tiempo y provoquen un cortocircuito en el
DC-link, aś� tambíen para evitar que ambos interruptores se apaguen simultáneamente
y produzcan tensiones de salida inde�nidas. El estado de cada rama(Sx y Sx 0) puede
de�nirse utilizando la ĺogica binaria,(Sx 2 f 0; 1g y Sx 0 2 f 0; 1g); de modo queSx = 1
implica que el interruptor superior se encuentra activado y el inferior desactivado, mientras
que el caso opuesto se veri�ca cuandoSx = 0 (interruptor superior desactivado e inferior
activado). Esto permite que se disponga de dos niveles de tensión, (0-Vdc), cuando se hace
referencia al bus negativo del DC-link(m) o bien� Vdc

2 cuando se hace referencia al punto
medio del DC–link(o). Para su operación, la funcíon de conmutación del VSI de 6 ramas
dispone de26 = 64 estados de conmutación posibles, caracterizados por un vector de
conmutacíon que puede de�nirse mediante[Sa ; Sd; Sb; Se; Sc; Sf ]T .

Todas las tensiones de fase de salida del inversor(vxm y vx 0m ) respecto al bus negativo
del DC–link (m) pueden ser de�nidos basándose en el estado de conmutación de sus
ramas, como se indica en las siguientes ecuaciones:

vxm = Vdc Sx ; Sx 2 f 0; 1g; x = a; b; c

vx 0m = Vdc Sx 0; Sx 0 2 f 0; 1g; x0 = d; e; f
(2.64)

Las tensiones de fasevxm y vx 0m se relacionan con las tensiones de fase sobre carga
vxN y vxN 0, de�niendo una diferencia de tensión entre el bus negativo del DC-link(m) y
el punto coḿun del conexionado en estrella de la carga(N y N 0), obteníendose:

vxm = vxN + vNm

vx 0m = vxN 0 + vN 0m

(2.65)

Teniendo en cuenta que la suma de las fases en cada conjunto trifásico devxN y
vx 0N 0, es igual a cero, dado que, como se mencionó anteriormente, se considera una carga
balanceada con conexionado en estrella y en condiciones normales de operación. Por lo
tanto, al realizar la suma de cada fase de las ecuaciones de tensión de salida del inversor
(2.65) se obtiene como resultado la siguiente expresión:

X
vxm = 0 + 3 vNm

X
vx 0m = 0 + 3 vN 0m

(2.66)



CONVERTIDORES ELECTRÓNICOS DE POTENCIA 27

Desarrollando (2.66),vNm y vN 0m pueden expresarse de la siguiente manera:

vNm =
1
3

(vam + vbm + vcm )

vN 0m =
1
3

(vdm + vem + vfm )

(2.67)

Reemplazando (2.64) y (2.67) en (2.65), luego despejandovxN y vx 0N 0, se obtienen
las tensiones de fase aplicadas a la MIAH a partir de los potenciales impuestos en los
terminales del estator, de modo que:

vxN = vxm � vNm = VdcSx �
1
3

(vam + vbm + vcm )

vx 0N 0 = vx 0m � vN 0m = VdcSx 0 �
1
3

(vdm + vem + vfm )

(2.68)

La tensíon generada por el VSI puede tomar5 valores distintos comprendidos entre
2Vdc

3 y � 2Vdc
3 con pasos deVdc

3 . Otra manera de expresar las tensiones de fase de�nidos en
(2.68) en funcíon de los estados de conmutación es utilizando matrices [36], obteniéndose
aś� el modelo mateḿatico del VSI como se indica a continuación:

[M sw ] =
1
3

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

2 0 � 1 0 � 1 0

0 2 0 � 1 0 � 1

� 1 0 2 0 � 1 0

0 � 1 0 2 0 � 1

� 1 0 � 1 0 2 0

0 � 1 0 � 1 0 2

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

(2.69)

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

vaN

vdN 0

vbN

veN 0

vcN

vfN 0

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

= Vdc [M sw ]

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

Sa

Sd

Sb

Se

Sc

Sf

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

(2.70)
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2.2.2 Modelo Vectorial del Inversor Hexaf ásico

El ańalisis del modelo mateḿatico del convertidor de potencia se simpli�ca utilizando
la matriz de transformación de Clarke descrita en (2.23) para un VSI de6 fases. El
vector de dimensión 6 que se encuentra de�nido por las componentes en variables de fase
[vaN ; vdN 0; vbN ; veN 0; vcN ; vfN 0]T , luego de la transformación, quedaŕa representado
por el vector que contiene a las componentes bidimensionales de cada sub-espacio y las
homopolares[v� ; v� ; vx ; vy ; vz1 ; vz2 ]T . Luego de aplicar (2.23) a (2.70), las tensiones
obtenidas se calculan mediante la siguiente ecuación:

2
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6
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6
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(2.71)

De manera que, en la topolog�́a de la MIAH de neutros aislados, el VSI de 6 fases y dos
niveles provee26 = 64 vectores de tensión (49vectores distintos activos) que se proyectan
simult́aneamente en ambos sub-espacios,(� -� ) y (x-y), distribuidos en cuatro coronas de
amplitudes diferentes e identi�cados utilizando dos números octales[SaSdSb] y [SeScSf ]
respectivamente, correspondientes al código binario del estado de conmutación de cada
rama como se muestran en laFigura 2.5, mientras que en el sub-espacio(z1-z2) posee
sólo vectores nulos por lo que no in�uyen en las técnicas de control aplicadas. Además,
con dicha topoloǵ�a de ḿaquina eĺectrica multif́asica es posible implementar el inversor
de seis fases a partir de dos inversores trifásicos independientes conectados al mismo
DC-Link, con lo cual todos los conceptos y estrategias de control del inversor trifásico
pueden extrapolarse al inversor hexafásico [11].

2.3 Control de M áquinas de Inducci ón de Velocidad Variable

En las aplicaciones industriales de alto rendimiento, los accionamientos eléctricos ajusta-
bles son muy utilizados. Un accionamiento de velocidad ajustable o variable (ASD, del
inglésadjustable-speed drive), consiste en una ḿaquina eĺectrica rotativa y un convertidor
electŕonico de potencia cuyo control proporciona caracter�́sticas importantes tanto en
estado estacionario como transitorio. La mejora del rendimiento del control de estos ac-
cionamientos ha sido el centro de exhaustivas investigaciones durante losúltimos ãnos [37],
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(a) (b)

Figura 2.5 Representación de los vectores espaciales de tensión y estados de conmutación en:
(a) el sub­espacio(� ­� ) y (b) sub­espacio(x­y) para una MIAH con neutros aislados.

siendo el desarrollo de nuevos métodos de control para accionamientos eléctricos mul-
tif ásicos uno de los tópicos que ha ganado mayor interés. 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 son dif�́ciles de medir,
por lo que han de ser estimadas. As�́ tamb́�en, algunos de sus parámetros (principalmente
la resistencia del rotor) var�́a durante la operación de la ḿaquina [22]. Unárea muy
activa recientemente, enfocada al control de sistemas multivariables de alto orden, es la
aplicacíon de t́ecnicas 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 las técnicas de control originalmente orientadas al control de ac-
cionamientos trif́asicos, pueden extrapolarse al control de este tipo de máquina multif́asica.
En los siguientes apartados se presentan los métodos convencionales de control, aplicados
a la MIAH.

2.3.1 Control Escalar

Esta es una de las estrategias de control más 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 caracter�́stica de
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la máquina es normalmente bastante pronunciada cerca de la velocidad s�́ncrona y por
lo tanto la velocidad eléctrica del rotor se aproxima a la frecuencia eléctrica. Por lo
tanto, controlando la frecuencia se puede controlar de forma aproximada la velocidad. La
segunda observación se basa en la ecuación que representa la tensión de fasea que puede
ser expresada como:

vas = Rs i as +
d as

dt
(2.72)

En condiciones de régimen permanente a velocidades intermedias y altas, el término de
�ujo magnético domina al t́ermino resistivo en (2.72), razón por la cual, la magnitud de
la tensíon aplicada está relacionada a la magnitud del �ujo magnético del estator (̂s) de
esta forma:

Vs = ! e ^ s (2.73)

donde se sugiere que para mantener el enlace de �ujo constante, de forma a evitar la
saturacíon, la magnitud de la tensión de estator(Vs) debe ser proporcional a la frecuencia
(! e = 2 �f e).

Una posible implementación del control escalar(v=f ) aplicado al control de una MIAH
se puede apreciar en laFigura 2.6. La entrada del sistema es denominada! �

m y se lo
conecta a un saturador para reducir los transitorios limitando la tasa de cambio de! �

m . La
salida del saturador es multiplicada porP, dondeP es el ńumero de pares de polos, para
obtener la velocidad eléctrica! �

r cuya unidad de medida se expresa en rad/s. Luego,! �
r

es multiplicado por el factor de cambiov=f denominadoVb=! b, dondeVb es la tasa de

Figura 2.6 Diagrama en bloques del control escalarv=f aplicado al control de la MIAH.
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cambio de tensión y ! b es la tasa de cambio de frecuencia en rad/s con el �n de formar una
referencia de tensión ĺ�nea-neutro con valor cuadrático medio (RMS, del inglésRoot Mean
Square) denominadoVs. La tensíonVs es multiplicada por

p
2 para obtener la referencia

de tensíon en el ejeq denominadov�
qs. La tensíon de referencia en el ejed es puesto a

cero. Por otra parte, la velocidad eléctrica! �
e es integrada para obtener la posición del

marco de referencia s�́ncrono� e. La integracíon que determina� e es reiniciada de forma
periódica al llegar a un valor ḿultiplo de2� para mantener limitado a� e. Finalmente,
los valores de los ejesd y q se utilizan junto a alguna técnica de modulación, siendo la
más frecuentemente utilizada la denominada modulación por ancho de pulsos (PWM, del
ingléspulse width modulation) para 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 realimentación. La principal
desventaja en su aplicación es que al ser de tipo lazo abierto, existirá un error entre la
referencia y la salida, particularmente de forma más notoria a bajas velocidades [33]. En
consecuencia esta estrategia proporciona un funcionamiento satisfactorio sólo cuando
la máquina opera en condiciones nominales, sin grandes requerimientos en cuando a
precisíon en la velocidad, el par y la rapidez de la respuesta dinámica.

Cuando se precisa del funcionamiento de la máquina en aplicaciones de altas presta-
ciones es necesario utilizar un control de velocidad en lazo cerrado. No obstante, el par de
la máquina depende tanto del �ujo del entrehierro como de la velocidad de giro del rotor,
siendo la relacíon del par con ambas fuertemente no lineal, lo que di�culta el diseño del
controlador. Como solución a este problema se han propuesto otras estrategias de control
las cuales se exponen acontinuación.

2.3.2 Control Vectorial

El control vectorial da lugar a la aparición de una analog�́a entre la ḿaquina de AC y
la máquina de DC con excitación independiente, posibilitando un control independiente
(desacoplado) del par y el �ujo de la ḿaquina.

El principio de funcionamiento del FOC, se basa en una tranformación adecuada de
las variables controladas al marco de referencia dinámico(d-q) donde el ejed se alinea
con uno de los componentes del �ujo de la máquina, pudiendo ser: el �ujo del rotor
(RFOC, del ingĺesrotor �ux oriented control), el �ujo del estator (SFOC, del inglésstator
�ux oriented control) o el �ujo en el entrehierro (magnetizing �ux oriented control) [38]
para lograr el desacoplamiento, y que según el ḿetodo de aplicación puede ser directo o
indirecto. Los esquemas FOC más frecuentemente utilizados en la industria son el control
orientado al campo del rotor indirecto (IRFOC, del inglésindirect rotor-�ux-oriented
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control) y el control orientado al �ujo del rotor directo (DRFOC, del inglésdirect rotor-
�ux-oriented control) [33]. La aplicacíon del esquema de control RFOC a una MIAH se
realiza utilizando el modelo matemático descrito en (2.52)-(2.61) referido al marco de
referencia ś�ncrono [33], el cual se caracteriza por las siguientes expresiones:

� a = � e (2.74)

! a = ! e (2.75)

! e =
d
dt

� e (2.76)

La condicíon necesaria para este control, se consigue alineando el ejed del sistema
de referencia s�́ncrono con el vector del �ujo rot́orico  r . Por lo tanto, se cumplen las
siguientes expresiones:

 dr =  r = L r i dr + L m i ds (2.77)

 qr = 0 = L r i qr + L m i qs (2.78)

d
dt

 qr = 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:

0 = Rr i dr +
d dr

dt
� ! slip qr (2.80)

0 = Rr i qr +
d qr

dt
+ ! slip dr (2.81)

donde las componentes de corriente del rotor en los ejes(d-q) pueden ser expresados en
función del �ujo del rotor, despejándolas de (2.77)-(2.78), de la siguiente manera:

i dr =
( r � L m i ds )

L r
(2.82)

i qr = �
�

L m

L r

�
i qs (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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 r + � r
d r

dt
= L m i ds (2.84)

! slip r � r = L m i qs (2.85)

donde� r = L r
R r

representa la constante de tiempo del rotor.
Por lo tanto la expresión del par (2.63) puede reescribirse como:

Te =
n
2

P
�

L m

L r

�
 r i qs (2.86)

Mediante (2.86) se demuestra que el par electromagético puede controlarse modi�cando
la corriente de referencia del estatori qs y manteniendo constante el �ujo del rotor r

por debajo del sincronismo. Por otra parte, analizando (2.84) se puede a�rmar que el
valor del �ujo del rotor se determináunicamente mediante la corriente del estatori ds , la
cual convencionalmente es establecida a su valor nominal (referencia de �ujo constante
e igual al ḿaximo posible por debajo de la velocidad de sincronismo de la máquina).
En cambio, la corrientei qs es controlada independientemente y es la encargada de la
produccíon del par. Cabe mencionar que las corrientesi qs e i ds son corrientes DC en
estado estacionario, lo que facilita su regulación. Reescribiendo nuevamente (2.86) en
función del deslizamiento, despejandoi qs de (2.85), se obtiene la siguiente ecuación:

Te =
n
2

P
�

 2
r

Rr

�
! slip (2.87)

Para el control RFOC es necesario determinar elángulo del �ujo del rotor, y de acuerdo
a la forma de determinar dichoángulo, la estrategia RFOC puede clasi�carse en dos: el
DRFOC y el IRFOC.

En el caso del DRFOC es necesario el conocimiento de la posición y magnitud del
�ujo del rotor, que puede ser medida en forma directa mediante sensores de efecto Hall
montados en el entrehierro de la máquina 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 la posición
angular(� r ) y junto con una estimación del ángulo de deslizamiento(� ), conocer el
ángulo necesario que garantice el desacople entre la componente de corriente de estator
que regula el �ujo y el par, esto hace que el esquema IRFOC dependa de los parámetros
del modelo de la ḿaquina, temperatura, etc. Mediante (2.77)-(2.79) y (2.85) se obtienen
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las siguientes expresiones:

! �
slip =

L m i �
qs

� r  �
r

=
1
� r

i �
qs

i �
ds

(2.88)

� e =
Z

! edt =
Z

(! r + ! �
slip)dt = � r +

Z
! �

slipdt (2.89)

Tanto el DRFOC como el IRFOC comparten el mismo principio de funcionamiento,
sin embargo, el empleo del IRFOC es más popular que el DRFOC puesto que presenta una
mayor sencillez y requiere un menor número de sensores considerando que estos necesitan
de ciertas modi�caciones en la máquina para su montaje que reducir�́an la 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 tiene prácticamente la misma estructura
en cascada que se utiliza en el accionamiento de una MI trifásica, el cual se basa en dos
bucles de control externos encargados de la regulación de la velocidad mecánica! m y del
�ujo del rotor  r , aś� 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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número es funcíon del ńumero de fases de la máquina a controlar. Luego de aplicar la
matriz de transformación de Clarke y Park para obtener los sub-espacios desacoplados, en
los bucles de control t�́picamente se utilizan reguladores PI, los cuales proporcionan al
sistema cierta robustez ante la principal desventaja de este método de control: la necesidad
de conocer los parámetros de la ḿaquina para conseguir una correcta orientación. Con esta
con�guración, el regulador de velocidad establece la referencia de corrientei qs mientras
que la referencia de corrientei ds 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 referencia(d-q) que deben aplicarse
a la ḿaquina para seguir las referencias de corriente. En este proceso, los términos de
compensación,ed y eq, se suman teniendo en cuenta el acoplamiento en las ecuaciones de
tensíon del estator en el plano(d-q), de manera a disminuir el efecto de dicho acoplamiento
cruzado [33, 39]. Dichos términos son altamente dependientes de los parámetros de la
máquina.

La diferencia con el caso trifásico es la incorporación de reguladores PI adicionales
para las corrientes del plano(x-y). Cabe mencionar que, estas corrientes pueden ser
teóricamente puestas a cero en las máquinas de bobinados distribuido, imponiendo ten-
siones de estator con valor cero en las componentes(x-y), sin embargo, en la realidad los
devanados del estator presentan cierto nivel asimetr�́a y el VSI tiene un tiempo muerto que
induce tensiones en dicho plano [10,40]. En consecuencia, es necesario regular las corri-
entes(x-y) para que sean cero. Una vez que las referencias de tensión son prové�das por los
reguladores PI en los planos(d-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 alǵun tipo de estrategia PWM, ya sea empleado portadora (CBPWM, del
ingléscarrier-based pulse width modulation) o modelos vectoriales (SVPWM, del inglés
space vector pulse width modulation) [41,42], proporcionando un patrón de conmutación
para ser enviado al VSI.

Recientes avances en las investigaciones consideran técnicas 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 PI en el enfoque IRFOC.

En este Trabajo Final de Maestr�́a se haŕa uso del enfoque IRFOC utilizando contro-
ladores PI y t́ecnicas 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

El DTC es otra t́ecnica de control bien establecida en las máquinas trif́asicas [47]. Se ha
propuesto su extensión a diferentes topolog�́as de accionamientos multifásicos como se
menciona en [1, 11] y actualmente compite con el FOC debido a las sus caracter�́sticas
ventajosas entre ellas las robustez frente a la variación de paŕametros de la ḿaquina y sus
rápidas respuestas de �ujo y par [48].

El DTC consiste en la estimación del �ujo y el par para implementar un control directo
de ambas variables. En su forma estándar, este esquema mantiene el regulador de velocidad
PI externo como en el FOC, pero los controladores de corriente internos son sustituidos
por bloques de histéresis que controlan directamente los cambios en el �ujo y el par con
respecto a sus referencias.

En este caso, el regulador de velocidad PI proporciona la referencia de par(T �
e ),

mientras que la referencia de �ujo( �
s ) se �ja de nuevo constante o se regula en función

de la velocidad de la ḿaquina. Utilizando la salida de los bloques de histéresis y una
estimacíon de la posicíon del �ujo, se selecciona el vector de conmutación adecuado
que se aplicará mediante una tabla de consulta prede�nida que tiene en cuenta todos los
posibles estados VSI. El vector de conmutación seleccionado se env�́a directamente al VSI
sin la intervencíon de una etapa PWM.

El esquema descrito del DTC se muestra en laFigura 2.8. Puede notarse que la
estructura de control es más simple que en el esquema FOC, debido a que la transformación
de Park ya no es necesaria, y el número de variables controladas se reduce a dos, lo
que téoricamente disminuye el costo de los cálculos. Sin embargo, presenta importantes
desventajas, como una mayor ondulación del par y una frecuencia de conmutación variable,
que depende del punto de funcionamiento y del ancho de banda de los controladores de
hist́eresis [49]. Si estáultima es demasiado estrecha, la frecuencia de conmutación seŕa
alta y las ṕerdidas relacionadas con el VSI se incrementarán, sin embargo, se reducen al
m�́nimo el error y el rizado de par y de �ujo. Por otro lado, si la banda de histéresis es
ancha, las ṕerdidas debidas a la frecuencia de conmutación se reduciŕan, pero el error y
el rizado de par y �ujo aumentará. Adeḿas, el rendimiento del control depende en gran
medida de la topolog�́a del accionamiento [50]. Para reducir estas desventajas, se han
propuesto en la bibliograf�́a algunas modi�caciones en la estructura del DTC, como la
inclusión de estrategias PWM que conduce a una frecuencia de conmutación constante y
reduce el contenido de armónicos, en particular en el plano(x-y) [51–53].

Cabe resaltar que la extensión del DTC a los accionamientos multifásicos no puede
regular completamente las corrientes(x-y) con la estructura b́asica de control presentada
anteriormente, ya que sólo 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 ya que sólo est́an relacionadas con los
componentes arḿonicos y las ṕerdidas. Una solución recursiva que se ha encontrado en
la literatura es la de�nicíon de tablas de b́usqueda ḿas elaboradas, con el �n de reducir
los arḿonicos de bajo orden y aumentar la e�ciencia [54], a costa de un aumento en la
complejidad de la estructura de control. Otra solución adoptada recientemente es el uso
de vectores de tensión virtuales para anular las tensiones y mitigar las corrientes en el
plano(x-y), manteniendo el esquema de control original [13]. Además, recientemente se
ha abordado la capacidad de tolerancia a las fallas del DTC, comparándolo con el FOC
convencional [55].

2.3.4 Control Predictivo

El control predictivo representa una alternativa prometedora a los métodos cĺasicos de
FOC y DTC, particularmente en el campo de los accionamientos multifásicos. La carac-
teŕ�stica principal de este control es el uso del modelo del sistema para la predicción del
comportamiento futuro de las variables controladas. Estas predicciones son utilizadas por
el controlador para seleccionar la acción de controĺoptima que se aplicará, de acuerdo
con un criterio de optimización prede�nido, de manera que existe una amplia variedad
de esquemas tales como: el control predictivo basado en histéresis cuyo criterio de op-
timización consiste en mantener la variable controlada dentro de los l�́mites de uńarea
de hist́eresis, 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 actuación
óptima 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, del inglésmodel predictive control) se
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utiliza un criterio ḿas �exible expresado como una función de costo a minimizar [56].
La Figura 2.9 muestra la clasi�cacíon de los distintos esquemas de control predictivo
utilizados en el control de convertidores electrónicos de potencia.

El MPC se destaca entre las demás por la simplicidad conceptual y la �exibilidad en
la de�nición de los objetivos de control mediante una función de costo. En comparación
con el FOC, permite reducir la complejidad del controlador proporcionando una rápida
respuesta dińamica. Aś� tambíen, su �exibilidad lo convierte en una alternativa al DTC en
el área de control del accionamiento multifásico, ya que su principal desventaja es que
puede gestionar el control de sólo dos variables en su forma más convencional.

Existen diferentes formas de de�nir la función de costo en el MPC dependiendo
del criterio de control (errores de corriente, �ujo o par, frecuencia de conmutación,
etc) [19,46]. Entre las ḿas utilizadas está la de�nición de la funcíon de costo como el error
cuadŕatico entre la predicción de la variable controlada y su referencia. Esta estructura
tiene numerosas ventajas entre ellas la de presentar conceptos de manera fácil de entender,
puede ser aplicado a una gran variedad de sistemas incluso aquellas que son multivariables,
los tiempos muertos pueden ser compensados, la inclusión de feńomenos no lineales al
sistema es sencilla, el controlador resultante es fácil de implementar [19].

Sin embargo, la implementación del MPC presenta un alto costo computacional, re-
querido para resolver el problema de optimización de todas las acciones de control
consideradas, el cual aumenta cuando el número de fases crece, además su desempeño
posee gran dependencia con el modelo utilizado pues exige un conocimiento preciso de
todos los paŕametros que se emplean para modelar el sistema. En caso de que dichos

Figura 2.9 Clasi�cación de ḿetodos de control predictivo aplicados a convertidores de potencia.
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paŕametros vaŕ�en en el tiempo, alguna adaptación o algoritmo de estimación debe ser
considerada [19].

El reciente desarrollo de microprocesadores más ŕapidos y potentes ha hecho posible
la implementacíon del MPC en los convertidores de potencia y en los accionamientos
eléctricos, dando lugar a numerosos enfoques de control, siendo bastante dif�́cil establecer
una clasi�cacíon general para todas las técnicas que contempla el MPC. Convencional-
mente, se dividen en dos amplias categor�́as: el control predictivo de estado continuo
(CCS-MPC, del ingĺescontinuous control set) y el control predictivo de estados �nitos
(FCS-MPC, del ingĺes�nite control set) [46,56]. Las principales diferencias entre ellos
est́an relacionadas al tipo de modelo matemático utilizado para las predicciones y la forma
en que las acciones de control se aplican al sistema.

En el ḿetodo FCS-MPC, se utiliza un modelo discreto del sistema para calcular
las predicciones y una función de costo prede�nida determina los objetivos de control.
Teniendo en cuenta que el convertidor de potencia que alimenta la máquina presenta
una naturaleza �nita, es decir, que posee un número limitado de posibles estados de
conmutacíon, el FCS-MPC aprovecha esta situación, aplicando un proceso iterativo que
evaĺua en tiempo real cada estado de conmutación posible con el �n de seleccionar el estado
de conmutacíon óptimo que minimice la función de costo (problema de optimización) [46].
El estado de conmutación seleccionado se aplica entonces directamente sin ningún tipo
de modulador. Por otra parte, el CCS-MPC utiliza un modelo linearizado o medio del
sistema para proporcionar referencias continuas de tensión de acuerdo al objetivo de
control. Posteriormente, las tensiones continuas son modulados, convencionalmente por
una etapa PWM, proporcionando el patrón de conmutación que se aplicará al convertidor de
potencia [49]. Las caracter�́sticas presentadas exponen importantes ventajas y desventajas
de ambos enfoques. La inclusión de un modulador en el CCS-MPC elimina la optimización
en tiempo real y �ja la frecuencia de conmutación a un valor constante, en contraste con el
FCS-MPC en el que la frecuencia de conmutación es variable. Sin embargo, el CCS-MPC
ofrece un esquema de control menos �exible y más complejo que el FCS-MPC, como
resultado de no tener en cuenta la naturaleza discreta del convertidor de potencia. Por esa
raźon, la mayor parte de la actividad de investigación en relacíon con el control MPC de
los convertidores multif́asicos se centra en la técnica FCS-MPC [57]. Las topolog�́as de
máquinas ḿas estudiadas en combinación con el FCS-MPC son las de cinco y seis fases,
tanto de induccíon como de imanes permanentes [58–61]. No obstante, la extensión de este
esquema a un mayor número de fases sigue siendo dif�́cil debido al aumento exponencial
del costo computacional que implica.

Aś� tambíen, la aplicacíon t́�picamente utilizada para accionamientos multifásicos,
independientemente de la estructura de control predictivo, es su combinación con la
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técnica 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, del inglés
predictive current control) [60, 61]. Como alternativa a la regulación 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 ingĺespredictive torque control) y representa un gran competidor del DTC
al proporcionar cierta �exibilidad [62].

Además del alto costo computacional, la aplicación de la t́ecnica MPC a las unidades
multifásicas presenta otros inconvenientes importantes, los cuales están siendo abordados
en losúltimos tiempos. Una de ellas es la frecuencia de conmutación variable ocasionada
por la naturaleza del control predictivo el cual produce un grupo de armónicos propagado
en el espectro de frecuencia, deteriorando el rendimiento del sistema en términos de
calidad de energ�́a [19]. Algunos de esos trabajos proponen nuevos esquemas de FCS-
MPC considerando distintos tipos de modulaciones como PWM, modulación por espacio
vectorial y aplicacíon de varios vectores por algún patŕon de selección [57,63].

En este trabajo se hará uso del enfoque FCS-MPC clásico como alternativa al bucle
interno de corriente PI de la técnica IRFOC, aplicado a la MIAH alimentada por un
VSI de seis fases y dos niveles, cuyo esquema de control se presenta en laFigura 2.10.
Dicho esquema está conformado por un lazo de control externo de velocidad basado en
la técnica FOC y un lazo de control interno de corriente de estator basado en FCS-MPC.
De forma que los controladores internos de corrientes sean rápidos y el regulador de
velocidad externo ḿas lento con un mayor ancho de banda de control en comparación con
la estructura en cascada convencional del FOC [49].

El modelo del sistema, coḿunmente llamado modelo predictivo, se utiliza para predecir
el futuro comportamiento de las corrientes(bi s) para un cierto horizonte de predicción.
Estas predicciones se calculan para todos los posibles vectores de conmutación (49 para
el caso del accionamiento hexafásico, eliminando los redundantes) utilizando los valores
medidos de las corrientes del estator(i s) y la velocidad mećanica del rotor(! m ).

Como objetivo principal, el controlador trata de obtener el esfuerzo de control necesario
para lograr que la variable de predicciónbi s[k+1] obtenida del modelo del MPC se acerque al
valor de referenciai �

s[k+1] mediante una función de costo(g) que representa los objetivos
de control. La minimizacíon de la funcíon de costo determina, en cada instante de
muestreo, el vector de conmutación óptimoSopt 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
FCS­MPC aplicado al control del convertidor de potencia hexafásico.

Modelo de predicci ón

El modelo predictivo se obtiene de la combinación de las ecuaciones eléctricas de la MIAH
expresadas en el marco de referencia estacionario(� -� ) (2.36)-(2.39), y la ecuación 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:

dX (t)
dt

= A X (t) + B U (t)

Y (t) = C X (t)

(2.90)

dondeX (t) es el vector columna de las variables de estado y está compuesto por
las corrientes del estator y del rotor en el marco de referencia estacionario, siendo
X (t) = [ x1; x2; x3; x4; x5; x6]T = [ i �s ; i �s ; i xs ; i ys ; i �r ; i �r ]T , mientras queU (t)
es el vector columna de entrada del sistema y corresponde a las tensiones aplicadas al
estator de modo queU (t) = [ u1; u2; u3; u4]T = [ v�s ; v�s ; vxs ; vys ]T . Las variables
controladas son las corrientes del estator por lo queY (t) = [ i �s ; i �s ; i xs ; i ys ]T . Las
matricesA , B y C de�nen la dińamica del sistema, que para el conjunto de variables de
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estado seleccionadas pueden ser representadas en forma matricial como:

A =

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

� Rsc2 L m ! r c4 0 0 Rr c4 L r ! r c4

� L m ! r c4 � Rsc2 0 0 � L r ! r c4 Rr c4

0 0 � Rsc3 0 0 0

0 0 0 � Rsc3 0 0

Rsc4 � L m ! r c5 0 0 � Rr c5 � L r ! r c5

L m ! r c5 Rsc4 0 0 L r ! r c5 � Rr c5

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

(2.91)

B =

2

6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
6
4

c2 0 0 0 0 0

0 c2 0 0 0 0

0 0 c3 0 0 0

0 0 0 c3 0 0

� c4 0 0 0 0 0

0 � c4 0 0 0 0

3

7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
7
5

(2.92)

C =

2

6
6
6
6
6
6
4

1 0 0 0

0 1 0 0

0 0 0 0

0 0 0 0

3

7
7
7
7
7
7
5

(2.93)

donde sus constantes se de�nen como:

c1 = L sL r � L 2
m ; c2 = L r

c1
; c3 = 1

L ls
; c4 = L m

c1
; c5 = L s

c1

por lo tanto las matricesA y B dependen de los parámetros de la ḿaquina eĺectrica 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:

dx1

dt
= � Rsc2x1 + c4 (L m ! r x2 + Rr x5 + L r ! r x6) + c2u1

dx2

dt
= � Rsc2x2 + c4 (� L m ! r x1 � L r ! r x5 + Rr x6) + c2u2

dx3

dt
= � Rsc3x3 + c3u3

dx4

dt
= � Rsc3x4 + c3u4

dx5

dt
= Rsc4x1 + c5 (� L m ! r x2 � Rr x5 � L r ! r x6) � c4u1

dx6

dt
= Rsc4x2 + c5 (L m ! r x1 + L r ! r x5 � Rr x6) � c4u2

(2.94)

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

A continuacíon, el modelo mateḿatico presentado en (2.90) y (2.94), que var�́a con el
tiempo, se discretiza utilizando un método de discretización adecuado, para adaptarlo a la
naturaleza discreta del controlador. Esto puede llevarse a cabo sustituyendo la derivada
por una aproximación, siendo la ḿas simple el cociente de incrementos, dando lugar al
denominado ḿetodo de Euler hacia delante. Dicho método sigue siendo frecuentemente
utilizado para discretizar los sistemas continuos debido a su simplicidad [28, 49]. En
consecuencia, la expresión general del modelo de predicción en tiempo discreto es la
siguiente:

bX [k+1] =

A dz }| {
(I + A Ts) X [k ] +

B dz }| {
B Ts U [k ]

bY [k+1] = C bX [k+1]

(2.95)

dondeTs es el tiempo de muestreo utilizado en el proceso de discretización, [k] representa
a la muestra actual ybX [k+1] corresponde a la predicción de la futura muestra. Se considera
que el estadoX [k ] no depende del valor actual de la entradaU [k ] , lo que equivaldŕ�a a una
reaccíon instant́anea respecto a la señal de control [22].

En (2.94) que corresponde a la representación en espacio de estado de la MIAH, sólo
las corrientes de estator, tensiones y la velocidad mecánica 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 algúna t́ecnica de estimación de las corrientes de rotor, estas técnicas
son aplicadas en [14,43,64].

Funci ón de costo

La función de costo, como se mencionó anteriormente, contempla todos los aspectos que
seŕan optimizados. En el PCC lo ḿas 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 estatóricas en el instante[k + 1]
se calculan utilizando los valores medidos en el instante[k] para cada posible vector de
conmutacíon. Luego, se selecciona y aplica el vector de conmutación que minimiza el
objetivo de control, idealmente en el instante[k]. Sin embargo, el tiempo necesario para
la medicíon, el ćalculo de las predicciones y la selección de la accíon de controĺoptima
puede implicar una cantidad apreciable de tiempo, el cual suele ser comparable con al
periodo de muestreo(Ts). 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 acción de control. Como consecuencia, la acción de control seleccionada
no se aplica en el momento correcto produciendo un mal seguimiento de las referencias
[49,61,65]. Sin embargo, puede corregirse utilizando diferentes métodos, siendo el ḿas
común y simple considerar el segundo horizonte de predicción, que consiste en calcular
las predicciones para[k + 2] y aplicar el vector de conmutación seleccionado en[k + 1] .
Teniendo esto en cuenta, el modelo de predicción se itera dos veces y la función de costo
seleccionada es de�nida para el instante[k + 2] de la siguiente manera:

g[k+2] = ei�s [k+2] + ei�s [k+2] + K xy
�
eixs [k+2] + eiys [k+2]

�

ei�s [k+2] = k i �
�s [k+2] � bi �s [k+2] k2

ei�s [k+2] = k i �
�s [k+2] � bi �s [k+2] k2

eixs [k+2] = k i �
xs [k+2] � bi xs [k+2] k2

eiys [k+2] = k i �
ys [k+2] � bi ys [k+2] k2

(2.96)

dondeg[k+2] es la funcíon de costo para el segundo horizonte y esta constituido por el error
cuadŕatico entre las referencias de la corriente del estator y sus predicciones en los planos
(� -� ) y (x-y), mientras queK xy representa el factor de peso o factor de ponderación que
permite poner mayor o menorénfasis en el seguimiento de las corrientes del plano(x-y)
con el �n de reducir de las ṕerdidas en la ḿaquina. 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 arḿonico o las ṕerdidas de conmutación del VSI en las ḿaquinas
de induccíon multifásicas como se menciona en [28,66,67].

2.4 Resumen

En este caṕ�tulo se ha realizado una descripción del estado del arte del control aplicado a
las ḿaquinas eĺectricas de inducción haciendóenfasis en las de tres y seis fases debido a
sus similitudes. Para ello, se ha analizado el modelo matemático de la MIAH, adeḿas del
modelo del VSI de dos niveles a controlar. As�́ tambíen se describieron las estrategias de
control frecuentemente aplicadas a la MIAH, centrandose en el IRFOC y FCS-MPC.

En el siguiente cap�́tulo se presentarán las distintas técnicas sensorless existentes,
aplicadas a la MI trif́asica y con posibilidad de ser extrapoladas a la MIAH.





CAPÍTULO 3

TÉCNICAS SENSORLESS

3.1 Generalidades

En cualquier ḿetodo de control de velocidad es esencial la medida de la velocidad de giro
de la ḿaquina para obtener altas prestaciones. Dicha medición, generalmente se realiza
utilizando un taćometro. No obstante, la posición del rotor puede ser medida mediante
un codi�cador electromećanico de eje conocido como encoder, del cual se puede estimar
la velocidad (derivando). Sin embargo, la precisión de la medida estará limitada por la
resolucíon del transductor de posición y el periodo de muestreo.

En losúltimos ãnos se ha hecho un gran esfuerzo en la estimación de la velocidad
mećanica de giro aplicada a las MI con el �n de eliminar la necesidad de incluir dichos
sensores. El término sensorless engloba a los controladores de motores que evitan la
presencia de alguno de los sensores necesarios para su implementación [20]. Al prescindir
de un sensor electromecánico para la medida de la velocidad es posible obtener ciertas
ventajas tales como:

Trabajo Final de Maestŕ�a.
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La disminucíon del costo, debido al precio del sensor y a la necesidad de contar con
acoplamientos en el eje del motor para la inclusión del sensor.

Incremento de la �abilidad en ambientes industriales al contar con menor sensibilidad
al ruido eĺectrico.

Incremento en la robustez mecánica.

Disminucíon en los costos de mantenimiento.

La inercia del sistema no se ve afectada, haciéndola propicia para el un control de
altas prestaciones en motores de baja potencia.

3.2 Clasi�caci ón de T écnicas Sensorless

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

Controladores con estimación de �ujo y/o el par. Estos se subdividen en dos tipos de
controladores:

– Control vectorial directo con estimación del �ujo.

– Control directo de par con estimación del �ujo del estator y el par.

Controladores con estimación de la velocidad. En función del modelo de la ḿaquina
utilizado para la estimación de la velocidad se subdividen en:

– Estimadores basados en el modelo estático 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 completo tipoLuenberger.

� Estimadores basados en el �ltro de Kalman extendido.

� Estimadores basados en observadores en modo deslizante.

– Estimadores de velocidad basados en propiedades no lineales de la máquina.

– Estimadores basados en inteligencia arti�cial.

En este trabajo se hará énfasis en los controladores con estimación de la velocidad
basados en ecuaciones de estado de la máquina, los cuales se describirán en el siguiente
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Figura 3.1 Clasi�cación de controladores sensorless.

apartado. Las estrategias basadas en el modelo de la máquina obtienen información de la
velocidad utilizando principalmente las tensiones y corrientes medidas en sus terminales.
El rendimiento de este tipo de técnicas depende en gran medida de la precisión de los
paŕametros usados para el mismo.

3.2.1 Estimaci ón Mediante Ecuaciones de Estado en Bucle Abierto

Se basa en la estimación apropiada de la velocidad de deslizamiento! slip , utilizando las
ecuaciones de la ḿaquina y haciendo uso de la medición de las corrientes y tensiones del
estator, adeḿas de la ecuación (2.85) [69,70]. De manera que:

! slip = ! e � ! r =
i qs

� r ji m j
(3.1)
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donde
ji m j =

j r j
L m

(3.2)

i qs = � i �s sin(� r ) + i �s cos(� r ) (3.3)

siendo:

sin(� r ) =
 �r

j r j
; cos(� r ) =

 �r

j r j
(3.4)

Por lo tanto, la ecuación de la velocidad de deslizamiento, usando los �ujos del rotor y
las corrientes del estator en el marco de referencia(� -� ) puede ser reescrita de la siguiente
manera:

! slip =
L m

� r j r j2
(�  �r i �s +  �r i �s ) (3.5)

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

! e =
d� r

dt
=

d
dt

�
tan � 1

�
 �r

 �r

��
=

1
j r j2

�
 �r

d �r

dt
�  �r

d �r

dt

�
(3.6)

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

! r = ! e � ! slip (3.7)

! r =
1

j r j2

�
 �r

d �r

dt
�  �r

d �r

dt

�
�

L m

� r j r j2
(�  �r i �s +  �r i �s ) (3.8)

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

 �r =
L r

L m
( �s � �L s i �s ) (3.9)

 �r =
L r

L m
( �s � �L s i �s ) (3.10)

Aś� tambíen los �ujos del estator se pueden estimar usando las tensiones y corrientes
del estator en el marco de referencia(� -� ) como sigue:

 �s =
Z

(v�s � Rs i �s ) dt (3.11)

 �s =
Z

(v�s � Rs i �s ) dt (3.12)
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Teniendo en cuenta (3.9)-(3.12) y reemplazando en (3.8) se obtiene una expresión para
la estimacíon 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, aś� como tambíen de las corrientes y las tensiones haciendo más dif́�cil su
medicíon, derivando en la reducción de la precisíon del estimador de �ujo. Otro aspecto
importante a considerar es el ruido que puede ser añadido a la estimación utilizando
esta t́ecnica, como consecuencia de ligeros desfases en las señales medidas produciendo
grandes picos de velocidad.

3.2.2 Estimadores Basados en T écnicas MRAS

La estimacíon de la velocidad basada en técnicas de modelo de referencia del sistema
adaptativo (MRAS, del inglésmodel reference adaptive system) consiste en la utilización
de un modelo de referencia y un modelo ajustable que tienen diferentes estructuras y
entradas, pero que estiman la misma variable de estado(X ). El modelo de referencia es
independiente de la magnitud a estimar, a diferencia del modelo ajustable que depende de
ésta. Mediante la comparación de las salidas de ambos modelos se obtiene la diferencia o
error entre ellos, dicho resultado ingresa a un mecanismo de adaptación, cuya salida se
utiliza para corregir el modelo ajustable. Con ello se busca minimizar el error, de manera
que la velocidad estimada sea lo más cercana posible a la velocidad real.

Usualmente, para determinar la velocidad con esta técnica, el modelo de referencia
utiliza las ecuaciones del estator, mientras que el modelo ajustable usa las ecuaciones del
rotor. La diferencia entre las distintas técnicas MRAS se encuentra en la variable de salida
que se emplea en los modelos de referencia y ajustable.

La variable de salida suele ser el �ujo del rotor y como mecanismo de adaptación se
hace uso de un controlador PI [21,68,71]. Esta técnica presenta menor dependencia a los
paŕametros 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 sistema dinámico cuyas variables de estado
son estimaciones de un sistema real [68]. En función del tipo de representación usada
para describir el sistema real a observar, los observadores pueden ser deterministas o
estoćasticos. Los ḿas frecuentemente utilizados son el observador de Luenberger o de
orden completo, el cual es determinista, y el �ltro de Kalman, que se caracteriza por
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ser estoćastico. En lośultimos ãnos se ha estudiado la aplicación de la teoŕ�a de control
deslizante en estimadores de �ujo y la velocidad basados en la estructura de Luenberger.
Un observador en modo deslizante puede representar una opción debido a su robustez ante
las perturbaciones, ruido del sistema y relativo bajo costo computacional.

El modelo de la ḿaquina utilizado en este tipo de estimadores se representa por medio
de variables de estados, frecuentemente en el marco de referencia estacionario(� -� ) y
de la misma manera que (2.90). Sin embargo las variables en esta oportunidad serán las
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:

dx1

dt
= a1i �s + a2 �r + a3! r  �r + a6v�s

dx2

dt
= a1i �s � a3! r  �r + a2 �r + a6v�s

dx3

dt
= a4i �s + a5 �r � ! r  r�

dx4

dt
= a4i �s + ! r  �r + a5 �r

(3.13)

adicionalmente:
dx5

dt
=

P
J

(Te � TL ) � B! r (3.14)

De acuerdo con (2.90), se tiene que el vector columna de las variables de estado es
tal queX (t) = [ x1; x2; x3; x4; x5]T = [ i �s ; i �s ;  �r ;  �r ; ! r ]T , mientras el vector
columna de entrada del sistema de espacio de estado corresponde a las tensiones apli-
cadas al estátor de modo queU (t) = [ u1; u2]T = [ v�s ; v�s ]T . Las matricesA , B y C
de�nen la dińamica del sistema, cuyos coe�cientes para el conjunto de variables de estado
seleccionadas están de�nidas como:

a1 = �
�

Rs

�L s
+

L 2
m

�L sL r � r

�
; a2 =

L m

�L sL r � r
; a3 =

L m

�L sL r
;

a4 =
L m

� r
; a5 = �

1
� r

; a6 =
1

�L s

donde:

� r =
L r

Rr
� = 1 �

L 2
m

L sL r
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El modelo (3.13) se discretiza utilizando el mismo método de discretización visto en
(2.95), siendo:

X [k+1] =

A dz }| {
(I + A Ts) X [k ] +

B dz }| {
B Ts U [k ]

Y [k+1] = C X [k+1]

(3.15)

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 de la máquina y es de tipo
determinista. El observador puede representarse mediante la siguiente expresión:

dbX
dt

= A bX + B U + L
�

Y � bY
�

(3.16)

bY = C bX (3.17)

dondeL representa la matriz de ganancia del observador, cuyos valores se eligen de manera
que sus autovalores sean proporcionales a los autovalores de la máquina,bX corresponde
a las variables de estado utilizadas para la estimación (corrientes de estator y �ujos del
rotor) e bY es la salida estimada a partir deésta. Los paŕametros de la ḿaquina presentes
en las matricesA y B deben ser ajustados adecuadamente para una estimación de �ujo y
velocidad correcta.

Un estimador de velocidad de altas prestaciones requiere la estimación del �ujo y la
velocidad de forma conjunta, puesto que el error en la estimación de una de estas variables
afecta a la otra al estar interelacionadas, incrementando el error de forma continua y
con la consiguiente perdida de sintonización del 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 incorporación
de la ecuacíon mećanica a las ecuaciones de estado, para poder estimar la velocidad
conjuntamente [68]. Sin embargo, esta ecuación contiene el par de carga(TL ) el cual
es normalmente desconocido haciendo que la estimación directa de la velocidad sea
impracticable. Para ello, existen tres posibles soluciones. La primera es considerarTL = 0 ,
la segunda considerarTe = TL y por consiguiented! r =dt = 0 , y la tercera considerar
TL = constante [68]. La más frecuentemente utilizada es la segunda, pudiéndose
considerar la velocidad constante. El método LO extendido requiere que los coe�cientes
del observador sean actualizados en cada iteración, adeḿas de la linearización de las
ecuaciones (3.13), incrementando el número de operaciones a realizar en cada tiempo de
muestreo.

Mediante este observador puede obtenerse mejoras en los resultados en cuanto a ancho
de banda y error en la estimación. Sin embargo, la variación de la resistencia del estator
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debida a la variación de temperatura durante la operación puede tener gran in�uencia
en la estimacíon a baja velocidad. Es por ello que su e�cacia depende en gran medida
de la con�guracíon exacta de los parámetros, y la buena medición del vector de salida.
En un sistema real como el de la máquina multif́asica, ninguno de estos criterios puede
darse por sentado, además en presencia de grandes perturbaciones en la medición, grandes
diferencias de parámetros, o de ruidos internos en el sistema, el LO no funcionar�́a
correctamente [25,72].

3.2.3.2 Observadores Basados en el Filtro de Kalman El �ltro de Kalman (KF, del
inglésKalman �lter) es un estimador estocásticoóptimo del estado del sistema, que puede
ser utilizado para la estimación de paŕametros en sistemas no lineales [67,68]. Este método
tiene en cuenta los errores de modelado y de medida as�́ como perturbaciones con ruido
aleatorio en el sistema donde se desea realizar la estimación. Adeḿas, asume que el ruido
en la medida y el ruido de las perturbaciones están incorrelados.

El KF se basa en un conjunto de ecuaciones matemáticas que implementan un esti-
mador del tipo predictor-correctoróptimo 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 minimización del 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 predicción.

La utilización del KF para la estimación de la velocidad requiere de un modelo de
la máquina representado en variables de estado considerando un proceso gaussiano no
correlacionado y ruidos de medición por lo que queda expresada de la siguiente forma:

X [k+1] = A d X [k ] + B d U [k ] + H W [k ] (3.18)

Y [k ] = C X [k ] + V [k ] (3.19)

dondeH es la matriz de ponderación de los ruidos, los términosW [k ] y V [k ] representan
la matriz de ruido del proceso y la matriz de ruido de la medida, respectivamente. El
ruido de proceso(W [k ]) se trata como un ruido blanco gaussiano del sistema, que es
independiente del vector de estado y con matriz de covarianzaQw . Mientras que el ruido
de medida(V [k ]) se trata de un ruido blanco gaussiano, que es independiente de la salida
del sistema y con matriz de covarianzaR v .

La estructura del KF es similar al LO descrito anteriormente. La estimación del vector
de estado se obtiene de la predicción del mismo, siendo corregidos de forma recursiva
mediente un t́ermino 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

Prediccíon

Inicialización del vector y

matrices de covariaza
Qw0 , R v0 , P 0

Prediccíon del vector

de estado
X �

[k+1] = A dX [k ] + B dU [k ]

Prediccíon de la matriz

de covarianza

P �
[k+1] = f [k+1]

bP [k ] f T
[k+1] + R v

conf : f [k+1] = @
@X (A dX + B dU )

�
�
X = X �

[ k +1]

Correccíon

Determinacíon de

la matriz de Kalman

K [k+1] = P �
[k+1] hT

[k+1]

h
h[k+1] P �

[k+1] hT
[k+1] + Qw

i � 1

conh: h[k+1] = @
@X (CX )

�
�
X = X �

[ k +1]

Estimacíon del vector

de estado
bX [k+1] = X �

[k+1] + K [k+1]

h
Y [k+1] � bY [k+1]

i

Estimacíon de la matriz

de covarianza
bP [k+1] = P �

[k+1] � K [k+1] h[k+1] P �
[k+1]

dbX
dt

= bA bX + B U + K
�

Y � bY
�

(3.20)

Los pasos para la implementación del �ltro de Kalman se ilustran en laTabla 3.1,
la cual consta de una etapa de predicción y otra de �ltrado o corrección. La seleccíon
adecuada de los coe�cientes de la matriz de covarianzaP constituyen un punto cr�́tico,
ya que cuanto mayor es el valor de los coe�cientes menor es la precisión existente 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 algoritmo. As�́ tambíen en la selección
de los valores iniciales de los coe�cientes de la matriz de covarianzaQw y R v , donde
valores iniciales excesivamente altos en los coe�cientes de la matriz de covarianzaQw

originan ruidos en el sistema, mientras que la selección de valores altos en la matriz de
covarianzaR v origina ruidos en las medidas.

La utilización de esta t́ecnica es menos sensible al ruido que los observadores de orden
completo descritos anteriormente, los cuales no consideran el ruido presente en las señales
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de entrada. Sin embargo, su mayor desventaja es el alto costo computacional, además de
su complejidad [68].

3.2.3.3 Observadores en Modo Deslizante El observador en modo deslizante (SMO,
del ingĺessliding mode observer) se caracteriza por su sencillez en la implementación,
robutez en cuanto a variaciones de parámetros y relativamente bajo costo computacional.
Los observadores en modo deslizante utilizan la velocidad estimada para corregir la
observacíon de la corriente y el �ujo; la corrección se basa en una super�cie en modo
deslizante que combina el error de corriente de estator con la estimación de �ujo de
rotor [73,74]. El observador en modo deslizante propuesto por [75], utiliza las ecuaciones
(3.13) a �n de estimar simultáneamente el �ujo y la velocidad del rotor. Se presenta de la
siguiente manera:

d b �r

dt
= a5

b �r � b! r
b �r + a4i �s (3.21)

d b �r

dt
= a5

b �r + b! r
b �r + a4i �s (3.22)

dbi �s

dt
= a2

b �r + a3b! r
b �r + a1bi �s + a6v�s (3.23)

dbi �s

dt
= a2

b �r � a3b! r
b �r + a1bi �s + a6v�s (3.24)

siendobi �s ,bi �s las corrientes estimadas,i �s , i �s las corrientes actuales del estator yb �r

b �r los �ujos de rotor estimados. Basándose en la teor�́a de Lyapunov [76,77], se obtiene
una funcíon discontinua que perminte estimar la velociad del rotor a partir de las tensiones
aplicadas a la ḿaquinav�s , v�s y las corrientes de estator medidasi �s , i �s . Dicha funcíon
se de�ne como:

b! r = K s sign
�

bSn

�
(3.25)

dondeK s es la ganancia del observador deslizante ysign
�

bSn

�
es la funcíon signo:

sign
�

bSn

�
=

8
>>><

>>>:

1; si bSn > 0;

0; si bSn = 0 ;

� 1; si bSn < 0:

(3.26)
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siendobSn la super�cie de deslizamiento del observador que se de�ne de la siguiente
manera:

bSn =
�
bi �s � i �s

�
b �r �

�
bi �s � i �s

�
b �r (3.27)

Si K s es lo su�cientemente grande los valores estimados de las corrientes convergerán
a sus valores medidos haciendo que la diferencia tienda a cero ((bi s � i s) ! 0), asegurando
la convergencia. La ley de control está disẽnada 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 l�́mites de la estructura de control en la posición deseada. Para garantizar la
convergencia del observador propuesto, la variable de control (3.25) debe calcularse de la
siguiente manera:

b! r =

8
<

:
+ K s parabSn > 0

� K s parabSn < 0
dondeK s � ! rmax (3.28)

.
La sẽnal estimadab! r se considera una función de conmutación que incluye compo-

nentes de alta y baja frecuencia. La velocidad puede ser extra�́da del componente de baja
frecuencia [78]. Por lo tanto, para obtener la velocidad del motor equivalente(b! eq

r = ! r )
se utiliza a la salida del estimador un �ltro paso bajo. Esta técnica posee buenas presta-
ciones, adeḿas de una respuesta dinámica ŕapida. Sin embargo, presenta oscilaciones en
magnitud y frecuencia, denominado frecuentementechattering.

3.3 Di�cultades Asociadas a la Estimaci ón Basada en Modelo

A pesar de las numerosas técnicas desarrolladas para la estimación de la velocidad, uno
de los principales inconvenientes de los controladores sensorless que utilizan la medida
de las corrientes y tensiones de la máquina para estimar, es la precisión de la estimación
en un amplio rango de operación de la ḿaquina debido a la di�cultad que presentan para
estimar a bajas velocidades, trabajando a baja frecuencia y en operaciones a velocidad
prácticamente cero como consecuencia de una alta sensibilidad a las variaciones de
los paŕametros, la presencia de no-linealidades o perturbaciones que no son modeladas,
errores en la adquisición de la sẽnal o distorsiones en la tensión debido al convertidor de
potencia [68, 71]. Seguidamente se describen los principales problemas asociados a la
estimacíon basada en el modelo de la MI polifásicas.
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3.3.1 Distorsi ón de la Tensi ón debido a la No­linealidad del Convertidor

La presencia de tiempos muertos en el inversor provoca no-linealidades que requieren una
compensación a bajas velocidades con el �n de obtener un buen rendimiento dinámico.
Aś� tambíen, las cá�das de tensión de la fuente de alimentación representan otra fuente de
no-linealidades. Estas dos caracter�́sticas presentes en los inversores pueden llegar a ser
signi�cativas a baja frecuencia cuando la magnitud de la tensión es pequẽna. Adeḿas, el
cálculo del vector de tensión del estator a partir de la conmutación del PWM, inicialmente
asumido con una relación lineal, se vuelve inexacto. En consecuencia, el cálculo del vector
de tensíon del estator que se utiliza en la velocidad introducirá un error en la estimación
de la velocidad [36,71].

3.3.2 Error en la Adquisici ón de Se ñal

La medicíon 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 contendrán inevitablemente ruido aportado por los sensores y por el propio
ambiente. Pueden introducirse valores de desplazamiento (offset) en DC que pueden llegar
a saturar los integradores presentes en las estimaciones. El problema se agrabará ante una
baja tensíon a baja frecuencia, provocando una relación sẽnal-ruido pobre [21].

3.3.3 Error en el Modelo de Par ámetros

El buen rendimiento del accionamiento y la precisión de la estimación de la velocidad
dependen en gran medida de contar con valores precisos de los parámetros de la ḿaquina.
Inevitablemente, estos parámetros vaŕ�an en el tiempo de acuerdo con las condiciones de
operacíon de la ḿaquina, como la temperatura, velocidad, carga mecánica, 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 vaŕ�an de sus valores nominales asumidos debido al efecto de saturación magńetica.
Como consecuencia del desajuste en los parámetros se presentan imprecisiones en las
cantidades estimadas y puede incluso causar inestabilidad en el sistema. Esta situación se
agrava durante la operación del motor a baja velocidad [31,71].

3.4 Resumen

En este caṕ�tulo se ha presentado una clasi�cación de las t́ecnicas de estimación de
velocidad del rotor en MI, pudiendo ser aún más amplia atendiendo el extenso campo del
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control sensorless basados en efectos muy diversos y técnicas de estimación que cubre
amplios campos de investigación por ś� solas. En este contexto, se ha hechoénfasis en la
descripcíon de aquellas técnicas de estimación basadas en el modelo. Posteriormente, en
el siguiente caṕ�tulo, se abordará un estudio téorico mediante simulaciones del control
de la MIAH haciendo uso de dos técnicas de control de corriente y de estimadores de
velocidad, anteriormente descritos.





CAPÍTULO 4

RESULTADOS DE SIMULACIÓN

En este caṕ�tulo se presentan los resultados obtenidos por medio de simulaciones, los
cuales representan un estudio teórico comparativo de dos ḿetodos de control basados en el
enfoque IRFOC uno de ellos considerado controladores PI en el lazo interno de control de
corriente y el otro considerando la técnica FCS-MPC, junto con los siguientes métodos de
estimacíon de la velocidad del rotor: estimación en lazo abierto basado en la estimación de
la velocidad de deslizamiento y estimación por observador en modo deslizante descritas
en el caṕ�tulo anterior con el �n de comparar el rendimiento de estasúltimas aplicadas a
la MIAH.

4.1 Entorno de Simulaci ón

Se utiliza el entorno de simulación basado en la herramientaMATLAB/Simulink, en el
cual se ha disẽnado el modelo de la MIAH, que a su vez se encuentra conectado a un VSI
hexaf́asico de dos niveles, de manera a simular su comportamiento dinámico. LaTabla 4.1
detalla los paŕametros eĺectricos y mećanicos de la MIAH utilizada en las simulaciones,

Trabajo Final de Maestŕ�a.
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Tabla 4.1 Paŕametros eĺectricos y mećanicos de la MIAH

Paŕametro Valor Paŕametro Valor

Rs 0.62
 P 3

Rr 0.63
 B 0.012 kg.m2/s

L ls 6.4 mH J 0.27 kg.m2

L lr 3.5 mH Velocidad nominal 970 rpm

L s 206.2 mH Potencia nominal 15 kW

L r 203.3 mH Frecuencia nominal 50 Hz

L m 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 Ingenier�́a de la Universidad Nacional de
Asuncíon. Dichos paŕametros fueros obtenidos mediante métodos propuestos en [79,80].

Todas las pruebas se han realizado considerando que el VSI es alimentado por una
tensíon Vdc a 300 V en el DC-link y las corrientes de referencia de estator en el plano
(x-y) son puestas a cero(i �

xs = i �
ys = 0) . Adeḿas, se ha aplicado la integración nuḿerica

por el ḿetodo de Euler de primer orden para cálcular la evolucíon 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 PI con una etapa de
saturacíon a un valor de 22 A. La salida de este controlador es utilizada como referencia
de corriente dińamicai �

qs. Cabe mencionar que la frecuencia de deslizamiento! slip es
obtenida seǵun (2.88), a partir de las referencias de corrientei �

qs e i �
ds en el marco de

referencia dińamico y los paŕametros eĺectricos de la MIAH. El valor de la corriente de
referenciai �

ds es establecido a 1 A. Este lazo externo de control de velocidad es aplicado
en ambas t́ecnicas de control de corriente propuesto.

En el control cuyo lazo interno de corriente cuenta con cuatro controladores PI,
denominadode ahora en ḿas PI+PWM, los cuales se encuentran dispuestos como se
observa en laFigura 2.7, las entradas del controlador corriente son las corrientes del
estator medidas y sus referencias, dondei �

qs es la salida del controlador de velocidad.
Posteriormente, las referencias de tensión obtenidas a partir de los controladores PI 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 conmutación.
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En el caso del control con lazo interno de corriente basado en FCS-MPC clásico, el cual
se ha propuesto como alternativa debido a su respuesta dinámica ŕapida y la capacidad de
incorporar varios requisitos de control por medio de una función de costo, cuya disposicón
se presenta en laFigura 2.10. En tal sentido, para minimizar la magnitud del error de
seguimiento en la predicción de la corriente de estátor para el siguiente tiempo de muestra,
se emplea la función de costo de�nida en (2.96), dondeK xy se ajusta a un valor de 0.1,
con el objetivo de priorizar la producción de par y �ujo, junto con el seguimiento de la
corriente en el plano(� -� ) sobre las ṕerdidas. Como se mencionó anteriormente, en la
Seccíon 2.3.4, esta t́ecnica se caracteriza por una frecuencia de conmutación variable,
puesto que un estado del convertidor (elóptimo) es aplicado para todo el intervalo de
muestreo, sin utilizar ninguna técnica de modulación. 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-espacios(� -� ) y (x-y). Adeḿas, se ha utilizado el estimador con tiempo
de retardo (TDE, del ingléstime delay estimation), presentado en [43], para estimar las
corrientes del rotor dentro del control FCS-MPC.

Para la estimación en lazo abierto se han utilizado las ecuaciones presentadas en la
Seccíon 3.2.1, esta t́ecnica se propone debido a su simplicidad. Por otra parte para la
estimacíon basada en el observador de modo deslizante se han utilizado las ecuaciones
de la Seccíon 3.2.3.3donde el valor de la ganancia del observador es con�gurada a
K s = 350 siguiendo el criterio presentado en [75] para asegurar la convergencia con
bajas oscilaciones. La realimentación de este estimador se realiza por medio de un �ltro
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
propuestosjunto con los controladores de corriente mencionados anteriormente se evalúa
el error cuadŕatico medio (RMSE, del inglésroot mean squared error) de la velocidad,
de�nida de la siguiente manera:

RMSE(! m ) =

vu
u
t 1

Q

QX

j =1

(! m � b! m )2 (4.1)

dondeQ corresponde al ńumero de muestras,! m representa la velocidad del rotor medida,
mientras queb! m representa la velocidad del rotor estimada. A continuación se presentan
los resultados de simulación obtenidos.
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4.2 Resultados Obtenidos

4.2.1 Resultados Obtenidos con el Estimador en Lazo Abierto

En la Figura 4.1 se aprecia la comparación entre la velocidad medida y la velocidad
estimada utilizando el estimador en lazo abierto a velocidad nominal (970 rpm), durante
el arranque en vac�́o. Tanto el PI+PWM como el FCS-MPC presentan comportamientos
similares en cuanto al seguimiento de la velocidad. Además, se observa un alto contenido
de ruido durante el proceso de arranque de la máquina. Sin embargo, la técnica FCS-MPC
se presenta un contenido de ruido superior al PI+PWM debido a la naturaleza misma del

(a)

(b)

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

En laFigura 4.2 se presentan los resultados de simulación ante ḿultiples referencias
de velocidad [150, 250, -250, -150] rpm, en vac�́o. Se observa la comparación entre
la velocidad medida y la velocidad estimada con un buen seguimiento de la velocidad.
Además se aprecia la presencia de ruido durante el transitorio en ambos casos, el cual
tiende a disminuir a medida que aumenta la velocidad hasta llegar al régimen permanente.

La técnica de estimación de la velocidad en lazo abierto basada en la estimación de
la velocidad de deslizamiento, es sensible a los desfases de las variables medidas, lo
cual puede provocar picos en la estimación, obligando a la implementación de �ltros

(a)

(b)

Figura 4.2 Estimacíon de la velocidad en lazo abierto ante múltiples referencias de velocidad;
(a) utilizando PI+PWM, (b) utilizando FCS­MPC
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Tabla 4.2 Análisis delRMSE( ! m ) en ŕegimen permanente ante una referencia de tipo escalón
a diferentes velocidades de referencia [rpm], sin par de carga y utilizando el estimador en lazo
abierto.

! �
m PI+PWM FCS-MPC

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 estimación, debido a las oscilaciones que
podŕ�an presentarse en régimen permanente, reduciendo su precisión. Sin embargo, la
estructura de estos estimadores es bastante sencilla en comparación con las t́ecnicas de
estimacíon más avanzadas.

En laTabla 4.2se muestra elRMSE(! m ) en ŕegimen 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 t́ecnica FCS-MPC presenta un error cuadrático mayor a bajas velocidades
a diferencia del PI+PWM debido a que en estaúltima los controladores PI de corriente
ayudan a mejorar la dinámica a bajas velocidades.

4.2.2 Resultados Obtenidos con el Estimador en Modo Deslizante

A continuacíon se presentan los resultados de simulación teniendo en cuenta las mismas
pruebas del caso anterior, utilizando el observador en modo deslizante para estimar la
velocidad del rotor. En laFigura 4.3 se aprecia la comparación entre la velocidad medida
y la velocidad estimada utilizando el estimador en modo deslizante a velocidad nominal
(970 rpm), durante el proceso de arranque en vac�́o. En ambos casos se observa un
comportamiento similar junto con el efectochattering el cual se mantiene tanto en
régimen transitorio como en régimen permanente.

En laTabla 4.3se muestra elRMSE(! m ) en ŕegimen permanente mediante la com-
paracíon de ambas técnicas 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.
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(a)

(b)

Figura 4.3 Estimacíon de la velocidad en modo deslizante a velocidad nominal; (a) utilizando
PI+PWM, (b) utilizando FCS­MPC

Tabla 4.3 Análisis delRMSE( ! m ) en ŕegimen permanente ante una referencia de tipo escalón
a diferentes velocidades de referencia [rpm], sin par de carga y utilizando el observador en modo
deslizante

! �
m PI+PWM 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 laFigura 4.4 se aprecia los resultados de simulación del compor-
tamiento del estimador considerando la velocidad medida y la velocidad estimada ante
múltiples referencias de velocidad [150, 250, -250, -150] rpm, en vac�́o. En la �gura se
observa un buen seguimiento pero con un aumento delchattering a bajas velocidades
para ambos casos, lo que demuestra que la gananciaK s del estimador en modo deslizante
representa una variable cr�́tica para la buena estimación a bajas velocidades. Es decir, una
ganancia muy grande puede provocar inestabilidad del observador y una ganancia pequeña
impediŕa que el error sea llevado a cero por lo cual las estimaciones del �ujo de rotor y
corriente de estator no convergerán a sus valores reales en un tiempo �nito.

(a)

(b)

Figura 4.4 Estimacíon de la velocidad en modo deslizante ante múltiples referencias de velocidad;
(a) utilizando PI+PWM, (b) utilizando FCS­MPC
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Tabla 4.4 Impacto de estimador en modo deslizante sobre las corrientes de estator en téminos
del RMSE(i s ) utilizando el FCS­MPC

RMSE (i �s ) [A] RMSE (i �s ) [A]

! m 0.6481 0.6557

b! m 0.7340 0.7307

A �n de conocer el impacto de la incorporación del estimador propuesto al sistema en
términos del error cúadrico medio de las corrientes de estator en(� -� ) a una velocidad de
250 rpm y teniendo en cuenta sólo 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 presentan en laTabla 4.4. En ella se puede
observar que no se presenta un impacto signi�cativo en las corrientes de estator con la
inclusión de este estimador en la simulación en t́eminos del RMSE sin embargo estará
presente el efectochattering.

Adicionalmente a las pruebas en vac�́o presentadas anteriormente, se ha realizado una
prueba a velocidad de referencia de 250 rpm, al cual se aplica repentinamente un escalón
de par de carga de 5 Nm a partir del tiempot = 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 en laFigura 4.5, donde se observa un descenso de la
velocidad debido a la carga, as�́ tambíen la respuesta de las corrientes de estator en el
marco de referencia(� -� ) las cuales aumentan con el propósito de mantener la velocidad
de referencia. Por otra parte, las oscilaciones en la velocidad estimada se encuentran entre
� 5:4 rpm en ŕegimen permanente.
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Figura 4.5 Estimacíon de la velocidad en modo deslizante a! �
m = 250 rpm, conTL = 5 Nm

ent = 1 s, utilizando FCS­MPC

De acuerdo a los resultados presentados, el estimador propuesto basado en el observador
en modo deslizante ha demostrado resultados interesantes incluso cuando la máquina se
encuentra funcionando bajo distintos reg�́menes de velocidades y carga. Sin embargo el
efectochatteringdebe ser tenido en cuenta para su implementación real.

4.3 Resumen

En este caṕ�tulo se ha abordado el estudio y análisis mediante simulaciones de dos técnicas
de estimacíon de velocidad aplicadas a la MIAH. El primero basado en estimadores de
velocidad en lazo abierto, que por su sencillez se ha considerado válida, no 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 caracter�́sticas interesantes en el
control sensorless debido a su buen rendimiento en el comportamiento del sistema en lazo
cerrado considerando las dos técnicas de control del lazo interno de corriente utilizadas
para las pruebas de simulación.



CAPÍTULO 5

CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS

5.1 Conclusiones

El presente Trabajo Final de Maestr�́a ha abordado el estudio teórico de las t́ecnicas de
control sensorless aplicado a las MI trifásicas con posibilidad de extrapolarlas a la MIAH.
Las principales conclusiones se resumen a continuación:

Se modeĺo y simuĺo dos esquemas de control de corriente para la MIAH de neutros
aislados basado en la técnica IRFOC. Por un lado utilizando como lazo interno de
control de corriente controladores PI y por el otro utilizando el FCS-MPC como PCC.

Se analiźo y compaŕo de forma téorica las t́ecnicas de estimación aplicadas a la MI
trif ásica para luego extrapolarlas a la hexafásica. De todas ellas se optó por utilizar la
estimacíon de la velocidad en lazo abierto basada en la estimación de la velocidad de
deslizamiento y la estimación basada en un observador en modo deslizante debido a
su simplicidad y menor costo computacional.

Se analizaron ambas técnicas de estimación de la velocidad del rotor mediante
simulaciones bajo distintas condiciones de operación: a velocidad nominal, baja
velocidad, en vać�o y bajo carga. En tal sentido, los resultados a distintas velocidades
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se presentaron en término del error cuadrático medio entre la velocidad medida y la
estimada. Adeḿas se observ́o que el estimador basado en el observador en modo
deslizante se constituye en una alternativa válida para la MIAH de neutros aislados.

El proceso de investigación en elárea de motores eléctricos de inducción polifásicos
ha dado como resultado varios art�́culos publicados en conferencias internacionales,
los cuales pueden ser consultados en elApéndice Bde este libro. LaTabla 5.1
presenta un resumen de los logros y actividades realizadas.

Tabla 5.1 Resumen de logros obtenidos durante la Maestr�́a

Produccíon/Actividad Número

Art�́culos de conferencia internacional como autora principal 1

Art�́culos de conferencia internacional como co-autora 2

Conferencias/Charlas como expositora 2

5.2 Trabajos Futuros

La utilización de estimadores de velocidad aplicado a accionamientos multifásicos es un
tema de investigación que ha sido escasamente abordado y aún no ha llegado a su etapa
de madurez atendiendo el extenso campo del control sensorless basados en efectos muy
diversos y t́ecnicas de estimación que cubren amplios campos de investigación por ś� solas.

Por tal motivo existen varios tópicos que pueden profundizarse dentro de esta l�́nea,
entre los que se citan:

Estudiar el efecto de la utilización de otras super�cies de deslizamiento para la
estimacíon de la velocidad.

Analizar la posibilidad de incluir ganancias adaptativas en los estimadores en modo
deslizante durante el funcionamiento de la máquina a bajas velocidades que permitan
disminuir el efectochattering.

Estudiar los efectos de las variaciones de los parámetros de la ḿaquina que pueden
llevar a un estado de inestabilidad al estimador.

Extender el estudio de técnicas sensorless a otras máquinas polif́asicas, considerando
la misma topoloǵ�a de devanado, incluso con cantidad de fases diferente.

Validar experimentalmente las técnicas propuestas en el presente Trabajo Final de
Maestŕ�a y realizar un ańalisis pŕactico.
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APÉNDICE A

RESULTADOS EXPERIMENTALES

En este aṕendice se presentan los resultados experimentales preliminares obtenidos durante
el proceso de investigación de este trabajo en el cual se implementaron dos técnicas de
control en la bancada de ensayos del LSPyC.

Dicha bancada cuenta con un motor de inducción asiḿetrico hex́afasico de neutros
aislados cuyos parámetros fueron presentados en laTabla 4.1, alimentado por dos ḿodulos
VSI trif ásicos conectados al mismo DC-link como se observa en laFigura A.1. La
velocidad de giro de la ḿaquina se obtiene a partir de un sensoróptico incremental que se
encuentra acoplado directamente al eje de la máquina. Por otra parte, cuenta con una placa
de control basada en el DSP TMS320F28335Texas Instrumentsy el entorno de desarrollo
MCK28335 de la empresaTechnosoft. Las condiciones de prueba de ambos controles
fueron de�nidos de forma similar a las simulaciones. Cabe mencionar que las pruebas se
realizaron en vac�́o puesto que áun no se cuenta con una carga mecánica que pueda ser
aplicada a la bancada de ensayos.
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Figura A.1 Fotograf́�a de la bancada de ensayos experimentales del Laboratorio de Sistemas de
Potencia y Control (LSPyC)

La implementacíon preliminar de los controles IRFOC tanto con el lazo interno de
corriente basado en controladores PI 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 téorico y la implementación pŕactica, revelando un gran número de problemas
adicionales que no se encuentran contempladas a la hora de realizar la simulación.

En laFigura A.2 se muestran los resultados experimentales del control IRFOC con
lazo interno de corriente basado en controladores PI ante una referencia de velocidad de
250 rpm, en vać�o y con la velocidad medida por medio del sensor acoplado a la máquina.

De la misma manera en laFigura 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 vac�́o y con la velocidad medida por medio del sensor acoplado
a la ḿaquina.

Estos resultados fueron obtenidos de manera preliminar con la intención de ser opti-
mizados con miras a la incorporación de t́ecnicas sensorless como trabajo futuro.
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(a)

(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 referencia(� ­� )
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(a)

(b)

Figura A.3 Resultado experimental preliminar del control predictivo con referencia de velocidad
de 250 rpm; (a) velocidad, (b) corrientes en el marco de referencia(� ­� )
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”Comparison of the Effects on Stator Currents Between Continuous Model and
Discrete Model of the Three-phase Induction Motor in the Presence of Electrical
Parameter Variations,” 2020 IEEE International Conference on Industrial Technology
(ICIT), Buenos Aires, Argentina, 2020, pp. 151-156.
DOI: 10.1109/ICIT45562.2020.9067265.
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DOI: 10.1109/ICIT45562.2020.9067279.
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Phase Induction Motor”, The 5th International Conference on Renewable Energy in
Developing Countries REDEC 2020, Marrakech, Morocco, 2020
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