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RESUMEN

Los convertidores matriciales han sido considerados recientemente para varias aplicaciones
industriales y comerciales, debido a su tamafio y peso reducido, ya que no requieren un
dc-link, compardndolo con la topologia back-to-back tradicional. Como consecuencia,
varias técnicas de control han sido propuestas para motores alimentados por convertidores
matriciales. Este trabajo brinda una descripcién detallada de la etapa de modulacién y
muestra el modo de aplicacién en un esquema de control de corriente. Con el fin de validar
el funcionamiento, se incluyen simulaciones de la modulacion con el convertidor matricial
directo en un esquema de control no lineal. Se simula, ademads, el mismo esquema anterior
en un convertidor matricial indirecto, a fin de comprobar una equivalencia de estados.
Se concluyen, en base a los resultados, las ventajas e inconvenientes que presenta la
modulacidén y las condiciones para aplicar un mismo esquema de modulacion a través de
una equivalencia de estados en ambos convertidores.

MARCOS GOMEZ REDONDO

Octubre, 2020. Asuncion, Paraguay.
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CAPITULO 1

INTRODUCCION

Debido al creciente interés en los sistemas de generacion distribuida, que son amigables
con el medio ambiente, y centrdndose en los sistemas aerogeneradores, los convertidores
matriciales son atin jugadores potenciales para la proxima generacioén de convertidores de
potencia [1] por su reducido tamafio comparado con la topologia tradicional back-to-back,
asi como por su menor peso y no requerir dc-link, que implica menores costos en fallas de
capacitores. También es completamente adaptable, siendo capaz de trabajar como fuente
de voltaje [1, 2] o como fuente de corriente [3] con pocas modificaciones.

Uno de esquemas de control mas usados para las maquinas de induccién (IM) es el
control de campo orientado (FOC). Esta técnica utiliza un lazo interno de control de
corriente, que tipicamente es implementado con la técnica propocional-integral (PI) lineal.
En afios recientes, los esfuerzos de investigacion se has conducido a mejorar el desempefio
de el dicho lazo interno, por lo que técnicas de control no-lineales emergieron como una
alternativa competitiva real a la tradicional técnica PI. Algunos ejemplos son el control
predictivo basado en el modelo con conjunto de control finitos (FCS-MPC) [4] y el control
en modo deslizante (SMC) [5, 6]. FCS-MPC posee una implementacién sencilla y no
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4 INTRODUCCION

posee una etapa de modulacién. Sin embargo, al aplicar esta técnica con altos esfuerzos
de conmutacién no necesariamente producen una mejora en la calidad de la sefial [7]. Por
otro lado, el SMC y sus variantes requieren una etapa de modulacion.

El control no lineal con modulacién del vector de espacio (SVM) es considerado una
buena combinacién [8]. Las SVM aplicada al convertidor matricial directo (DMC) ha sido
un asunto interesante y desafiante desde sus origenes, que pueden ser rastreados a finales
de los 80s [9, 10]. No obstante, estudios recientes atin toman ventaja de este procedimiento
[11, 12, 13, 14], el cual tiene la mayor tasa de transferencia de voltaje tedrica ¢ = 0.866
sin sobremodulacién, puede ocuparse no solamente del voltaje de salida sino también
de la fase de la corriente de entrada, en otras palabras, del factor de potencia de entrada,
y también es capaz de reducir la distorsién harmonica total (THD), al elegir diferentes
combinaciones de duracién de los vectores nulos, con dos grados de libertad. Como
se explica en la literatura, otros métodos pueden obtenerse como casos especiales del
SVM [15]; esta es la razén principal por la que se elige el SVM sobre los otros métodos,
teniendo més grados de libertad para explotar.

Este trabajo analiza el comportamiento de la SVM con un control no lineal, tomando
un SMC estdndar como ejemplo ilustrativo. La mayor contribucién del trabajo es la
explicacién detallada de la SVM para un DMC, la cudl es utilizable como referencia en la
implementacién de otros métodos de control no lineales (o lineales), dicho de otra manera,
SMC de 6rdenes superiores [16], y control con back-stepping [17].

En el presente capitulo se explica la motivacion del trabajo de maestria. Posteriormente,
se definen los objetivos de la tesis. Luego, se define el alcance del trabajo y se finaliza con

una presentacion de la organizacion del libro.

1.1 Motivacion

Teniendo disponible en el pais, en el LSPyC un DMC basado en dispositivos SiC-MOSFET,
se propone estudiar métodos de modulacién del mismo, de tal manera a poder implementar
técnicas de control que requieren de un esfuerzo de control continuo. Ademds se estudia la
aplicabilidad de cada método al IMC, con las modificaciones necesarias para su simulacidn,
de tal forma a brindar un método de modulacién equivalente para ambas configuraciones
y asi realizar comparaciones mas justas en estudios que involucren un método de control
en ambas configuraciones.



OBJETIVOS 5
1.2 Objetivos

El objetivo principal de este trabajo de maestria consiste enAnalizar, disefiar e implementar
un esquema de modulacién adecuado para ser utilizado en sistemas de control no lineal
con convertidores matriciales.

» Estudiar los distintos esquemas de modulacidn existentes para convertidores matri-
ciales.

» Disefiar e implementar un esquema de modulacién para un DMC utilizando un
entorno de simulacién computacional.

» Implementar el esquema de modulacién propuesto en el IMC, utilizando la equiva-
lencia entre los estados entre este y el DMC.

1.3 Alcance de la Tesis de maestria

» Este trabajo de maestria se centra en el estudio de métodos de modulacién exis-
tentes para convertidores matriciales y se realizan simulaciones en el entorno MAT-
LAB/Simulink para comprender su funcionamiento. Para dicho cometido se utilizan
los modelos matemadticos del DMC y del IMC, y se incluyen estrategias de control

con el fin de validar el funcionamiento de la modulacién.

1.4 Organizacion del documento

En la Parte I del libro se presentan las generalidades. El primer capitulo introduce el
trabajo, los objetivos y el alcance de este trabajo. El segundo capitulo incluye el estado
del arte de los elementos estudiados, entre los cuales se incluyen los modelos de los
convertidores matriciales, se explica la SVM y se explican algunos métodos de control
estudiados.

En la Parte II se incluyen los resultados de simulaciones. El capitulo 3 incluye la
metodologia y los resultados obtenidos en distintas simulaciones. Finalmente, se citan
conclusiones y se proponen trabajos futuros en el capitulo 4.

En la Parte III del libro se incluyen los anexos, entre los que encontramos los articulos
publicados en el marco de la Maestria y por ultimo se incluyen las referencias a los
articulos consultados.






CAPITULO 2

ESTADO DEL ARTE

En este capitulo se presentan los modelos matematicos de los elementos estudiados en el
desarrollo de este TFM.

2.1 Convertidores Matriciales

Los convertidores AC/AC son convertidores flexibles ya que pueden trabajar como DC/AC,
AC/DC o DC/DC, pueden clasificarse en 2 grandes grupos [18]:

* Con DC-Link de almacenamiento de energfa: Configuracién tradicional Back-to-back.
(VSR/VSI, CSR/CSI).

» Sin DC-Link de almacenamiento de energia: Cicloconvertidores, Convertidores

matriciales.
Los convertidores matriciales se clasifican, a su vez, en el DMC y el IMC, y éstos
a su vez pueden tener distintas variaciones en la implementacion, pudiendo tener una

Trabajo Final de Maestria. 7
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8 ESTADO DEL ARTE

clasificacién atin mas completa [19]. A continuacion se presentan los modelos bésicos del
DMC y el IMC.

2.1.1 Modelo matematico del Convertidor Matricial Directo.

- -

N - ——”

ZA ‘\\
VA
UB

Figura 2.1: Representaciéon de un DMC.

El DMC puede ser visto como la matriz de interruptores (de ahi su nombre), que se

muestra en la Figura 2.1. Dos ecuaciones y algunas restricciones describen su compor-
tamiento ideal. La primera ecuacion es:

Vo = Svi 2.1
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T T
donde v, = |:Ua vp yc} es la tension trifdsica de salida del DMCy v; = [v A Up Uc}

es la tension de entrada desde la fuente de potencia trifsica, y

S1 Sy S3
S = S4 S5 56 (22)
S7 Ss So

Donde las distintas S;, parai € {1,2,...,9},son 0 0 6 1 y representan el estado de cada
interruptor, y las condiciones: S1 + So + S3 =1, 5, + S5+ Sg =1, 57+ Sg + 59 =1
deben ser satisfechas para evitar sobre-tensiones y corto-circuitos. La segunda ecuacién
es:

i; = STi, (2.3)

donde i; es la corriente de entrada y depende de la corriente de salida iy, y ST es la
traspuesta de S.

Como estas ecuaciones no son muy practicas para el disefio, los resultados de cada
estado posible son tabulados en la Tabla 2.1, en la cual se muestran tres grupos de
vectores; 18 vectores estaticos, que tienen direccidn fija y magnitud variable, 3 vectores
cero y 6 vectores rotativos, con magnitud fija y direccién variable. Las magnitudes y
angulos corresponden a los vectores complejos de tension de salida y corriente de entrada,

calculados con la expresion:
2 om - P
x=g(ma+xbe3j+:c063]) 2.4)

donde z,, x}, y x. son las componentes trifasicas de la tensién o corriente en cuestién, y x
el vector complejo asociado.
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Tabla 2.1: Vectores de la representacion en el espacio de vectores para todas las configura-

ciones posibles del DMC.

vector Vo | S-S | vell | ‘ve=as lidll | =5
+1 vavgvg| | [100 010 010 2uaB 0 2iq -z
~1 | [opvava] | 010 100 100] | —Zuap 0 2i, -z
+2 | [ugveve| | {010 001 oo1] 2upc 0 2iq z
~2 | [ocvpus| | [001 010 010] —2upc 0 -24, z
+3 | [vcvava] | [001 100 100] 2vca 0 24, =
—3 | oavcve| | [100 001 o001] | —Zuea 0 2, I
+4 | [vpvavs| | [010 100 010] Zuap 2n 2, =z
~4 | [vsvpva] | [100 010 100] —2vaB = —24 -z
+5 | |vcvsve| | 001 o010 o01] 2upc 2 2, x
—5 | [vpvous| | [010 001 010 | —Zupe 2 -2, x
+6 | |vaveval | [100 001 100] 2uca = iy =
6 | [vcvave] | 001 100 001] | —Zuea 2 24, Iz
+7 | [vpvpva) | [010 010 100] 2Zuap ix 2, —z
~7 | fvavavs| | [100 100 010] | —Zvap 4 2, =z
+8 | [vovevs| | [001 001 010] 2upc i 2, z
—8 | logvsee| | [010 010 o001] | —Zupce in -2, z
+9 | fvavave] | [100 100 001] 2u0 d 2, In
~9 | [vcvcuval | [001 001 100] —2v0a = —2i, =
0, VAVAV A 100 100 100 0 - 0 -
0, | [vgvpes| | [010 010 010] 0 i 0 :
0. veveve| | {001 001 o001] 0 - 0 -
1 VAVBUC 100 010 001 V), (constante) variable I (constante) | variable
T9 -vAvch- -100 010 001- V) (constante) variable I (constante) | variable
T3 -vach- -100 010 001- V} (constante) variable I (constante) | variable
T4 -fquAvc- -100 010 001- V), (constante) variable I (constante) | variable
s -vchvB- -100 010 001- V) (constante) variable I (constante) | variable
T -vchvA- -100 010 001- V) (constante) variable I (constante) | variable
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2.1.2 Modelo matematico del Convertidor Matricial Indirecto.

ipc
» » » —_— » » m

) o o o vp ]

1A . Srl . Sr3 S?"5 S'—I SO—I g 1q
VA H | il i3 W i5  m H Va

'B 23

—> —>
VBT - Up

c (28

— —>
(Y6 i Ve

. . S; Sic J1 Si
1S, e[S J\:l\:gﬂ UN'4_I .6_“{} .2_“{}

Figura 2.2: Representacién de un IMC.

El convertidor matricial indirecto considera una etapa de rectificacion y una de inversion
como se muestra en la Figura 2.2. Sin embargo, no existe desacople entre estas al no
existir un DC link real por la ausencia de capacitor de desacople, con lo que se tiene
una tension continua ficticia vpy. El comportamiento ideal se puede describir con las
siguientes ecuaciones:

Por un lado, teniendo en cuenta las tensiones, se tiene que en la etapa de rectificacion:

vpN = Srvj (2.5)

donde vp es la tensién continua ficticia entre las etapas rectificadora e inversora, v; es la

tension de entrada y donde:

Sy = |:(S7”1 - Sr4) (S’(‘3 - STG) (S’I“S — S’r‘2):| 2.6)

y Srz € {0,1} conz € {1,2,3,4,5,6} representan a los estados de las llaves. Se aplican,
ademds, las restricciones S;q + Sp3 + Sp5 = 1y Spo + Spq + Sp¢ = 1 para evitar
cortocircuitos y sobretensiones.

Luego, en la etapa de inversion:

Vo = S BN 2.7)
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donde v, es la tension de salida y donde:

Si1 — S
Si = Si —Si (28)
Sis — Si

y Siz € {0,1} con x € {1,2,3,4,5,6} representan a los estados de las llaves. Se aplican,
ademads, las restricciones S;; + Sjy = 1, Si3 + Sie = 1y Sio + Si5 = 1 para evitar,
también, cortocircuitos y sobretensiones.

Por otro lado, ecuacionando las corrientes en la etapa inversora se obtiene:

iDC = Si Si 51'5] io (2'9)

donde ip¢ es la corriente continua ficticia a la salida del rectificador y i, es la corriente de

salida y depende de la tension de salida y la carga. Finalmente, en la etapa rectificadora:
i; = STipc (2.10)

donde i; es la corriente de entrada.

2.1.3 Equivalencia del DMC y el IMC.

Se han realizado comparaciones experimentales de ambas configuraciones de convertidores
matriciales [20, 21] pero para una comparacién justa es necesario comprender la relacién
entre el DMC y el IMC. A continuacion, se realiza un andlisis para luego tabular los estados
equivalentes de ambas configuraciones que se desvelan en ciertos estudios [19, 22].

El DMC tiene mayor cantidad de salidas posibles que el IMC. A saber, 27 estados que
ofrecen salidas distintas. Sin embargo, el IMC tiene mayor cantidad de estados posibles
9 en la etapa rectificadora y 8 en la inversora (72 en total, que pueden reducirse para
cumplir restricciones como por ejemplo mantener positivo el Vdc ficticio), de los cuales
se obtienen 21 salidas distintas, por lo cual se tienen una gran redundancia de estados
que pueden o no utilizarse para mejorar ciertas caracteristicas de su funcionamiento. En
sintesis, pese a tener mayor cantidad de estados en la configuracién del IMC, no todas las
salidas del DMC pueden ser obtenidas.

El IMC no puede replicar los estados que tienen tres salidas distintas porque tiene
solamente 2 hilos en el Vdc ficticio. Afortunadamente, en muchos casos estos estados no
se utilizan y es entonces donde se puede hacer una equivalencia entre ambos convertidores

(por ejemplo en el SVM no se utilizan dichos estados por generar vectores en movimiento).
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En casos de que el método de modulacién del DMC no utilice los estados que generan
tres voltajes distintos a la salida (vectores rotativos en la representacion vectorial) se dird
que existe una modulacién equivalente en el IMC.

En la Tabla 2.2 es posible observar la equivalencia de los estados del DMC con los
correspondientes del IMC, para los vectores no nulos. Nétese que para cada vector no
nulo existen dos estados del IMC equivalentes a uno del DMC, con la diferencia de que
en dichos dos estados la tension ficticia vpy se invierte, con lo cual puede asegurarse
siempre una tension positiva para la etapa inversora. Para resumir la tabla, se muestran
ambos estados del IMC solamente en los primeros 6 vectores de la tabla y se muestra s6lo
un estado para los siguientes vectores, pudiendo extender la tabla de forma sencilla.

Se aprecia que para el orden de eleccion de las llaves los distintos estados no nulos
se pueden realizar con rotaciones ciclicas de un vector, tanto en la etapa rectificadora
(dos unos consecutivos y los demas elementos en cero) como en la etapa inversora (tres
unos consecutivos y los demads elementos en cero) del IMC. Una negacién equivale a 3
rotaciones ciclicas en ambos casos. Por lo que para obtener el vector opuesto de uno en
particular se puede realizar la negacidon de la etapa rectificadora o de la etapa inversora. Y

negando ambas, se obtiene el mismo vector.
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Tabla 2.2: Equivalencia de los estados del DMC y el IMC con la representacion en el
espacio de vectores.

vector ‘ DMC [S; — Sy] ‘ IMC [S,1 — Sie] ‘ IMC [Si1 — Sig] ‘ UPN

+1 [ [0 o010 010 100001 110001 vAB
_ _ 001100] 001110 | —vas

~1 | [o10 100 100] 100001 001110) vaB
_ ‘ 001100] 110001 | —vap

+2 | fot0 oot oo01] 011000 110001 vBe
_ _ 000011] 001110] | —vse

—2 | Joo1 o010 o10] 011000 001110 vpe
_ ' 000011] 110001 | —use

+3 | foor 100 100] 000110] 110001 vou
_ _ 110000 001110] | —vea

-3 [100 001 001} 000110 001110] voa
[110000] 110001] | —vea

+4 | Jot0 100 010 100001 011100 vaB
~4 | 100 010 100] 100001] 100011 vAB
+5 | [oor o010 001] 011000] 011100] vBe
~5 | [o10 001 o010] 011000 100011 vBe
+6 | [100 001 100] 000110] 011100] von
6 | [oo1 100 o001] 000110] 100011 oA
+7 | o0 010 100 100001 000111 vAB
~7 | {100 100 o010] 100001 ] 111000] vAB
+8 | oo o001 010] 011000] 000111 vBe
—9 | lo10 010 o001] 011000] 111000] vBC
+9 | [100 100 001] 000110] 000111 von
~9 | oo1 o001 100] 000110] 111000] oA
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Por otra parte los vectores nulos pueden obtenerse con mayor redundancia. En la Tabla

2.3 se muestran estados posibles para el vector 0 4 con tensiones no nulas (negando ambas

etapas se obtienen otros 2). En total se cuentan 12 estados posibles para cada vector cero.

Tabla 2.3: Vectores de la representacion en el espacio de vectores para el IMC.

vector | DMC [S; — So] | IMC [S,1 = Sy6] | IMC [Si1 — Sig] | vpw

04 {100 100 100J 100001 101010 v
000110 010101 ven
100100 cualquier valido | vaa

2.2 Modelo matematico de la IM trifasica en el marco de referencia esta-
cionario (o — 3).

Las ecuaciones eléctricas de la IM en el marco de referencia estacionario (a — ) son:

Vas = Ryias + Vas

vgs = Raigs + Vs

Var = 0= Ryiar + Yar + wrabs,

vgr =0 = Ryigy +Vgr — Wrthas = Lias + Lmiar (2.11)
Ygs = Lsigs + Linigr

VYar = Lyiar + Linias

Ygr = Lrigr + Linigs

donde las ecuaciones (2.11) contienen las relaciones entre la velocidad eléctrica del rotor
w,., los flujos magnéticos (¢, ¥..), las tensiones (vs, v;-) y las corrientes (i, ¢,-) en ambos,
estator y rotor respectivamente. El torque electromagnético es expresado en términos de
las corrientes (« — ) como sigue:

3
T, = §PLm (igs tar — Tas 18r), (2.12)
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mientras que la ecuacién mecénica de la IM es:

J by = —Bwm + (T, — Ty), 2.13)

donde J denota la inercia del motor B es la constante de friccion viscosa y 17, es el torque
debido a la carga. La siguiente ecuacion relaciona la velocidad mecénica w,, y eléctrica

w, con el nimero de pares de polos P.

Wy = Wy P (2.14)

2.3 Esquemas de modulacion de convertidores matriciales.

Los esquemas de modulacién mds populares en convertidores matriciales se clasifican
en 2 grupos [23, 15],

» Técnicas escalares. Por ejemplo, método Alesina Venturini (AV) [3], el Alesina
Venturini ()ptimo (AVO), y el método de Roy.

» Técnicas PWM. Las cuales pueden clasificarse nuevamente en técnicas basadas en
portadora [24, 25], y SVM [15, 26, 13, 11, 12, 14, 3]. Pudiendo aplicar técnicas de
modulacién de VSI 'y VSR en los IMC.

Dado que la técnica basada en SVM posee dos grados de libertad, se ha demostrado en
[15] que los métodos AV y AVO pueden ser obtenidos como casos particulares del SVM.
En otras palabras SVM es un caso mds general, y pueden explotarse los grados de libertad
adicionales para obtener alguna caracteristica particular. Ademds de la razén anterior, el
SVM el método mds cominmente empleado por lo que se prefiere la implementacién del

mismo y se presenta a continuacion.

2.3.1 Modulacidn del vector de espacio (SVM)

La SVM explicada aqui es la misma que se detalla en [15]. El proceso completo, tablas,
referencias y patrén de conmutacién usadas son reescritas con ligeras modificaciones con
el objeto de explicar el proceso en forma sintetizada y organizada.

Tomando los 18 vectores estiticos y los 3 vectores cero del DMC, los cuales se
corresponden con las primeras 21 filas de la Tabla 2.1 es posible realizar la SVM.

Como muestra la Figura 2.3 el angulo «,, de cualquier vector complejo de la tension
de salida v, puede ser referenciado al centro de cualquiera de los seis sectores, y ser
completamente determinado por el dngulo «, y el sector K. Por ejemplo, la direccion de
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V, en la Figura 2.3 estd deteminada por el sector K,, = 1y el dngulo «,, asi el dngulo del
vector complejo es:

T ow
o=Ky—— = +a, 2.15
a s g t? (2.15)

De esta manera, el vector de tensién puede ser descompuesto en componentes en la
direccién de los vectores adyacentes a cada sector (en el ejemplo en cuestion, los vectores
+1, +2, +3, =7, —8, —9) y los vectores cero 0 4, Op and O¢.

Similarmente, en la Figura 2.4, el angulo 3; de cualquier vector complejo de la corriente
de entrada puede ser referido en términos del angulo B; y el sector K; segun:

B; = (K — 1)% + B (2.16)

y sintetizado con los vectores adyacentes al sector. En el ejemplo, los vectores +1, +4
,+7,—3,—6 ,—9y los vectores cero 04, 0p y O¢.

Si el signo es ignorado por un momento, una combinacién de 4 vectores no nulos
puede ser encontrada, tal que una combinacién de los mismos con los vectores cero pueda
modular cualquier tension de salida y corriente de entrada en el mismo ciclo de SVM.
Para el caso de analisis, los vectores comunes son +9, +7, +3 y +1, respectivamente.
Entonces, las ecuaciones para la tension son:

di1vi +do vy = 2|V, cos(, — g)éKv%
. 2.17)
dsva +dyva = %|Vo| cos(Gp + §)e/ Ko 1E

Para las corrientes, la magnitud no puede ser impuesta, ya que depende de la corriente
de salida, pero su direccion puede ser establecida a /3; si el producto escalar con un vector
normal a esta direccion deseada es igual a cero. En términos de j3; y K, las ecuaciones

+4+454+6  —7-8-9
<o
—1-2-3< »>+1+2+3
+T7+84+9  —4-5-6

Figura 2.3: Espacio de vectores para la tensioén de salida.



18 ESTADO DEL ARTE

+2+5+8
A
—1-4-7
+3+6+9 +1+4+7
\
—2-5-8

Figura 2.4: Espacio de vectores para la corriente de entrada.

para la corriente de entrada son:

(d1i1 — dai2) el Ki—DF+6 —
; (2.18)
(dsisg — dsig) 'jej(Kifl)%+ﬁi —0

Noétese que en estas ecuaciones el signo es invertido para resolver la diferencia de
signos de 2 vectores, que siempre ocurre. En nuestro ejemplo, tenemos los vectores
—9, —7,+3, +1 para la tensién de salida y los vectores —9, 4+7, —3, 41 para la corriente
de entrada, tal que el signo en éstas ecuaciones resuelve el cambio de signo de —7y +3
en los vectores de tension a +7 y —3, respectivamente, en los vectores de corriente.

Usando la fuente de tension trifasica, definida por:

va =V, sin(wt)

vp =V, sin(wt — 27) (2.19)

ve =V, sin(wt — 4F)
en la entrada y considerando una corriente de entrada de la misma frecuencia w, el dngulo

¢ entre la tension de entrada y la corriente de entrada permanece constante en el tiempo.
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Tabla 2.4: Vectores a ser aplicados para un par K, y K;

K,
164 265 366
K;
164 +9+7+3+1 | +64+4+94+7 | +3+1+6+4
265 +8+9+24+3 | +54+6+8+9 | +2+3+5+6
366 +74+84+142 | +44+54+7+8 | +1+2+4+5

19

Luego, las ecuaciones de los ciclos de trabajo resultantes son:

cos(a, — ) cos(B; — %)
dy = (—1)Kv+Ki g2 3 3
1 ( ) Q\/g COS(¢)
cos(cy, — T) cos(B; + T)
do = (—1)KotKi+l 52 3 3
2 ( ) Q\/g COS(¢)
(do + 5) cos(fi — 5) e
cos(a, + Z)cos(B; — &
do = (1)Kot Kit1 , 2 °oT3 i3
3 ( ) Q\/g COS(¢)
cos(d, + %) cos(ﬁ,; +I)
dy = (—1) Kot g2 3 3
T )
donde ¢ = “"/;’l es la tasa de transferencia de tensién y cos(¢) es el factor de potencia de

entrada. En caso de que > |d,| < 1, no existe sobremodulacién y el ciclo de trabajo de
los vectores cero es dg = 1 — (|d1| + |d2| + |d3| + |d4|), el cual puede distribuirse entre
los tres vectores cero dg1, do2 ¥ dos, tal que do1 + doo + do3 = dp.

Adicionalmente, pueden ser usados tnicamente los vectores positivos para cualquier
sector y un signo negativo en el ciclo de trabajo indicard que el vector a ser aplicado debe
ser el opuesto. En el caso en cuestion, se puede resolver para +9 , +7, +3y +1, y si se
obtienen valores negativos para d; y ds pero valores positivos para ds y dy, se indican que
los vectores a ser usados en este ciclo de modulacién son —9, +7, —3, y 4+1. Los vectores
a ser aplicados para cada par de sector de tension y sector de corriente se resumen en la
Tabla 2.4, teniendo cuidado en aplicar los vectores en orden. El indice 1 en las ecuaciones
(2.17), (2.18) y (2.20) pertenece al primer vector a la izquierda de cada celda, el indice 2
al siguiente vector a su derecha y asi sucesivamente.

Finalmente, un patrén de conmutacion de doble lado es cominmente usado para aplicar
los ciclos de trabajo de (2.20) en un ciclo con periodo T, para lo cual los distintos tiempos
t; resultan de aplicar el ciclo de trabajo en el periodo 7', segtin t; = d;T". Este se muestra
en la Figura 2.5. Los vectores pueden ser aplicados en cualquier secuencia y pueden
utilizarse uno, dos o los tres vectores cero. Sin embargo, puede encontrarse una secuencia
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Figura 2.5: Patrén de conmutacion de doble lado.

que permita la conmutacién de un solo interruptor entre 2 estados, lo cual es interesante
para reducir altas frecuencias de conmutacion, si se utilizan los tres vectores cero.

2.4 Algunos métodos de control utilizados comunmente.

Comunmente el control de velocidad de IMs se realiza con dos bucles de control, uno
externo de velocidad y uno interno de corriente. En esta seccion se incluyen dos métodos
de control de corriente, para el bucle interno: el control predictivo de modelo con conjunto
de control finito, por ser un método simple y de gran popularidad, y el control en modo
deslizante, que es utilizado para las simulaciones en la prueba del algoritmo de modulacién.

2.4.1 Control predictivo de modelo con conjunto de control finito (FCS-
MPC).

Esta técnica consiste en modelar el sistema, predecir el comportamiento del sistema
para un conjunto de estados posibles del convertidor, y aplicar el estado que produzca el
menor error en la(s) variable(s) controlada(s). Se explica aqui con el IMC y una carga RL
serie trifasica y balanceada como se muestra en la Figura 2.6. Para poder evaluar todos
los estados, se establece una funcién de costo que brinde una distancia a los valores de
referencia.

La carga tendré la ecuacion:

LY +—v 2.21)
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Si se aproxima la derivada por el método de Euler hacia adelante para la discretizacién
del modelo segun:
: i(k+1)—i(k)
AN — 2.22
i T (2.22)
donde i(k) es la k-ésima muestra, i(k + 1) es la muestra del siguiente instante de muestreo,
y T es el periodo de muestreo. Se puede predecir la corriente i(k + 1) segin:

. TR T
i(k+1)=01-—)i(k)+ —=v(k) (2.23)
L L
Para calcular la tensién v (k) se utilizan las ecuaciones del convertidor matricial 2.5-2.8,
pero refiriendo estas tensiones a la tensién en modo comin v, = W para calcular
correctamente las corrientes. De esta manera se utiliza:
1
v(k) = vo(k) — vem |1 (2.24)
1

para predecir cada uno de los valores de corriente para cada tension de salida del IMC,
correspondiente a cada configuracién vélida. Para ello se tienen 72 configuraciones
posibles, que pueden reducirse a 16 si se establece vp como el la mayor tensién de entrada
entre v4, vp y vo; y vy distinto a vp . Ademds, puede eliminarse un cero redundante en
la etapa inversora, para reducir el conjunto de control a 14 estados del IMC.
Considerando ahora que la referencia de corriente i* es una sefial continua (comunmente
senoidal y de periodo mucho mayor a "), se puede aproximar i*(k + 1) ~ i*(k), para

IAE‘@H .Hchr?» S5 % ‘{}5'5—'@ L R

L

L

I\] S?"4 I\] STG kjiigvﬂ &t{} Sl._“{}

Figura 2.6: Esquema para aplicaciéon del FCS-MPC.
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establecer el error de corriente como:
e(k) =ik +1) —i"(k) (2.25)

Si se establece la funcién de costo:
Ji(k) = el (k) - e(k) (2.26)

puede obtenerse el estado de control que garantice el menor error cuadratico en la corriente
de entre los 14 estados mencionados previamente y elegir el estado correspondiente para
aplicarlo en el siguiente ciclo de control.

La versatilidad del FCS-MPC consiste en que utilizando una funcién de costo distinta
puede cambiarse completamente el comportamiento del sistema de control, pudiendo
ademds controlar mas de una variable. Por ejemplo, la funcién de costo:

Jo(k) = wiel (k) - e(k) + wa(vpy — vhe)? (2.27)

donde el término (vpy — ”1*30)2 se introduce para establecer ademads la tensiéon vpy
cercano a una tension v}, de referencia, y los coeficientes w; y wy son pesos que se
asignan a cada término.

2.4.2 Control en modo deslizante (SMC).

Para aplicar el SMC se necesita un modelo de la carga, para ello se utiliza la IM en la
configuracién que se muestra en la Figura 2.7. Para aplicar el SMC se reescriben las

ecuaciones de la seccion 2.1.2 en la forma matricial:

x(t) = f(x,t) + g u(t) (2.28)



ALGUNOS METODOS DE CONTROL UTILIZADOS COMUNMENTE. 23

% e o -
i - “ -
['aS] > Q » Superficie Deslizante ! _'_\MII\D.';L 3

X : I
'Bs T+ \\\‘l 1—//,
, DMC %
B 7 lZQS] 4@—'—ﬁﬁ
v .
| SOy 5
Z:as =—>» (Observador JT——@ b = =
L7 7
[%;T] S ‘@ 5 = o
- r
bas v ST St So
?;BS => Control en modo deslizante Mediciones
w
L r 1 u v
v
SVM P
! ! ! ! ! ! ! ! os

Lol LD e T

I
|
Si Sz S3 Si S5 S5 Sy Sy Sy [ Wr

Figura 2.7: Esquema del sistema de control

donde

X(t) - _ias iBs iom" iﬁr Wy
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_Rs ias
—Rsigs
_Rr iar — Wy (Lm iﬂs + Lr ZBT)
f(x,t) =L "
*Rr i,Br + wy (Lm ZO/G + Lr ZO/T‘)
3 P? . .
5 7 Ly, (Z,ﬁs lar — tas Z,Br)"
B P
o ——w, — =Ty
L J J J

10
0 1
g=L"]0 0
0 0
0 0

La ecuacion de salida es:

x=Cx (2.29)
donde
1 0 0 0 O
C:
01 0 00

Y para estimar las corrientes de rotor se utiliza un observador de Luenberger segtn la
ecuacion:
x(t) = f(%,t) + g u(t) + K,(y — Cx) (2.30)

Luego, la superficie deslizante del controlador es:

t
s:e—i—/\/ edt (2.31)
0
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as ZB&
deseadas. Finalmente, la ley de control es:

T
donde e = y — x* esel error y x* = {z* ¥ } contiene las corrientes de estator

u=(Cg) '(~ksign(s) — Ae — Cf + x*) (2.32)

donde A y k son matrices constantes.

2.5 Resumen del capitulo

Se detallan aqui, primeramente, los modelos del DMC y el IMC, ademas se explica la
equivalencia de ambos. Seguidamente se presenta el modelo de un IM para ser utilizado
como carga en las simulaciones. Mas adelante se explica detalladamente la SVM, y 2
técnicas de control no lineales. E1 FCS-MPC por su popularidad y simplicidad, y el SMC
estandar por su sencillez y robustez, que es utilizado para evaluar la modulacién SVM.

Entre las técnicas de modulacion se destaca la SVM en los DMC. Todas las técnicas de
modulacién del DMC son aplicables en el IMC, teniendo en cuenta la equivalencia de sus
estados con los respectivos del DMC. Sin embargo, la modulacién independiente de la
entrada y la salida sigue siendo la mds sencilla.

En cuanto al control, el FCS-MPC se destaca por su sencillez, Sin embargo, es fun-
damental una funcién de costo apropiada, lo cual puede ser un problema. Esto se puede
evitar con la modulacién, que mantiene las frecuencias de conmutacién en una franja y
posibilita aplicar varios esquemas de control, desde el cldsico PI hasta métodos de control
no lineales.

Algunos autores ven como un problema que el FCS-MPC tiene frecuencias de con-
mutacion variable, de manera a justificar una etapa de modulacidn. Sin embargo, desde el
punto de vista tedrico, podria proponerse una funcién de costo que limite las frecuencias
por medio del control del periodo de conmutacién [27]. En la préctica una funcién de
costo muy compleja, acompaifiada de un conjunto de control de gran cantidad de elementos
puede llegar a incrementar notablemente el tiempo de computo, sin embargo, los resultados
experimentales del control de periodo sugieren baja exigencia de cémputo.
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CAPITULO 3

SIMULACIONES DE LOS DISTINTOS
ESQUEMAS DE MODULACION Y
CONTROL

3.1 Reducciéon de conmutaciones del IMC con esquema FCS-MPC por
medio de la manipulacion de la funcion de costo.

Se realizé un trabajo para estudiar la cantidad de conmutaciones en un Convertidor
Matricial Indirecto (IMC) aplicando FCS-MPC con diferentes funciones de costo . Para

ello se aplico el esquema presentado en la seccioén 2.4.1. Se aplicé la funcién de costo:
J = w1 e (k) - e(k)] + w2(530 — vpn)? + w3 N, + wsN; 3.1

Donde wy, ws, w3 y wy son ponderaciones para los distintos términos de tal forma que
son todos positivos y se cumple wy + wy + w3 + wy = 1. La variable e(k) es el error de

corriente, el término (530 — vpy)?

se introduce para mantener una tensién vp positiva,
y N, y N; son las cantidades de conmutaciones de dispositivos unidireccionales para la
etapa rectificadora y para la etapa inversora, respectivamente, en el ciclo de control. Se

consideran dos conmutaciones por cada cambio en la etapa rectificadora (interruptores

Trabajo Final de Maestria. 29
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bidireccionales) y una por cada cambio en la inversora. Se tiene originalmente una sefial de
6A pico y 60 Hz. A los 0.05s se introduce en la referencia un salto de amplitud, referencia
y fase, pasando a una sefial de 61 Hz y 8A pico, que representa una perturbacion.

Para las simulaciones, se implement6 el esquema de la Figura 2.6 en Simulink, con los
pardmetros de la Tabla 3.1.

Tabla 3.1: Pardmetros de simulacién para el esquema FCS-MPC

Parametro Valor Parametro Valor
Vi 220VAC de 50 Hz T 50 us
R 0.1 L 10 mH
solver odel Paso de simulacion 1 us
10
—
-— -
5 s

Corriente (A)
o

]
o

-10 ; : :
0.03 0.04 0.05 0.06 0.07

Tiempo (s)

Figura 3.1: Corriente controlada con FCS-MPC en carga RL alimentada por un IMC.

Se tabulan en la Tabla 3.2 resultados para distintas funciones de costo. En ellas
se aprecian la cantidad de conmutaciones durante 0.1 s para la etapa rectificadora N,.,
inversora IV; y totales N7 = Np + Ny, seguidas por el THDI1 para la referencia antes de
la transicion y luego la THD?2 para la referencia después de la transicién, para 6 casos.
En cuanto a la corriente controlada, no se aprecia a simple vista mucha diferencia entre
los distintos casos por lo que solo se muestra una vez para el primer caso de prueba en la
Figura 3.1. El controlador es capaz de seguir la referencia sin problemas.
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0.03 0.035 0.04 0.045 0.056 0055 0.06 0.065 0.07

Tiempo (s)

Figura 3.2: Tensién vpy para el caso w; = 1, wg =0, w3 =0, wy =0.

El primer caso de prueba es un extremo en el que se tiene el mejor seguimiento (menor
THD), en €l se considera tnicamente la corriente de salida. Se nota mayor rizado en
zonas planas como es de esperar. Como se observa en la Figura 3.2, vpy llegaa 0 V en
ciertos instantes, lo cual puede ocasionar que en la prictica se tengan tensiones negativas
por efectos inductivos o capacitivos, que pueden afectar el funcionamiento de la etapa
inversora. Es por ello que se ha introducido el segundo término de la funcién de costo. El
segundo caso, en donde se le da un gran peso a mantener el maximo Vdc-Link Ficticio
posible, es andlogo a un rectificador de 4 diodos y un inversor, el rectificador conmuta
la menor cantidad de veces posibles, mientras que la etapa inversora genera la corriente
més cercana posible. Este serfa el caso extremo en donde se pierden los grados de libertad
adicional del IMC, y se tiene una reduccién de 75% en el nimero de conmutaciones, sin
embargo, el THD aumenta un 60% aproximadamente.

En los casos 3 y 4 se considera una situacion intermedia, es decir, existe un equilibrio
entre el control de la corriente y el Vdc-Link ficticio. Aqui se mantiene un Vdc-Link
ficticio con la forma de la Figura 3.3. Como puede verse la pérdida por conmutaciones
puede reducirse notablemente a costa del THD con solo modificar el peso de wo.

En el caso 5 se observa la influencia de w3 y wy sin considerar wa con lo que se obtiene
un reduccién de conmutaciones de casi un 44% respecto al primer caso sin una variacion
significativa del THD, pero pese a que parece ser la configuracion ideal, este caso podria
generar inconvenientes por no controlar el Vdc-Link ficticio.

31
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Figura 3.3: Tensién vpy para el caso wy = 0.998, we = 0.002, w3 =0, wy = 0.

Tabla 3.2: Pardmetros de simulacién para el esquema FCS-MPC

Caso w1 w2 w3 Wy NR N] NT THD1 THD2
1 1 0 0 0 1788 2353 4141 | 5.87% 6.53%
2 0.8 0.2 0 0 124 1173 1297 | 9.64% 9.10%
3 0.999 0.001 0 0 2172 1809 3981 | 7.46% 7.17%
4 0.998 0.002 0 0 1505 1460 2965 | 7.88% 7.80%
5 0.97 0 0.02 0.01 | 244 2115 2359 | 6.00% 6.54%
6 0.969 0.001 0.02 0.01 | 1588 1661 3229 | 7.46% 8.04%

Finalmente, el dltimo caso considera todos los pesos y es comparable con el tercer
caso ya que ambos controlan el Vdc-Link ficticio y la corriente de salida en una relacién
semejante. Aqui se observa que se puede reducir las pérdidas sin variar mucho el THD al
introducir los pesos ws y wy. La funcién de costo obtenida permite reducir la cantidad
de conmutaciones en un 18% pero esto solo significa la reduccién de pérdidas del mismo
orden si se asume la misma disipacién de potencia en cada interruptor, la pérdida por
conmutacion de cada interruptor depende de la tensién y corriente que maneja en el
instante de conmutacidn, por lo que la potencia de pérdida promedio podria ser diferente

en las etapas de rectificacion e inversion.
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3.2 SVM + SMC en un IM alimentado por un DMC

Para evaluar el esquema de control de corriente propuesto en 2.7, el programa MATLAB/Simulink
es usado para realizar simulaciones con los modelos matematicos presentados. La Tabla 3.3
muestra los pardmetros del IM utilizados en la simulacién.

Tabla 3.3: Parametros del IM

Parametro Valor Parametro Valor
Ry 0.7384 Q Ly, 124.1 mH
R, 0.7402 Q P 2
L 3.045 mH B 0.000503 kg.m?/s
Ly, 3.045 mH J 0.0343 kg.m?
Ly 127.1 mH | Velocidad nominal 1500 rpm
L, 127.1 mH | Potencia nominal 7.5 kW

El periodo del ciclo del SVM utilizado es 7' = 10 ms y la el dngulo de referencia para
la corriente de entrada se establece a 3; = 0 para obtener el maximos factor de potencia en
la entrada (como no se utiliza filtro de entrada). El tiempo de paso de simulacién es 1 us 'y
el método numérico de solucién utilizado es odel (100 veces mas pequefio que 7', para
una buena resolucion en la modulacién). E1 SVM implementado aplica los vectores con el
patrén de conmutacién simétrico de doble lado para aplicar los ciclos de trabajo hallados
mediante la ecuacion (2.20), sin embargo, estos se aplican en el orden de aparicién segin
la Tabla 2.4. La fuente se define por (2.19) usando v, = 311.127 V y w = 2750 rad/s.

Primeramente se prueba el controlador sin carga. Para el SMC se establecen los valores

B 1000 0
0 1000
01 0

)\ =
0 0.1

La referencia es inicialmente de 20 A pico, y w = 2760 rad. A los 0.125 s 7 rad son
afiadidos a la fase, asi como 30 A en magnitud y 20 Hz en frecuencia. La Figura 3.4
muestra el seguimiento y el efecto del transitorio en las corrientes de estator. La Figura 3.5
muestra una fase del voltaje de salida del DMC junto con la referencia de tension, es el
esfuerzo de control establecido por el SMC. En la Figura 3.6 se muestran la tensién y la
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Corriente (A)

60 i ! i !
0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2
Tiempo (s)

Figura 3.4: Corrientes de estator en el espacio (o — /3) y su comportamiento transitorio

después de un cambio en fase, magnitud y frecuencia de la corriente de estator de referencia
alos 0.125s.

corriente de entrada de una fase, y puede apreciarse que en estado estable se encuentran en
fase, probando el funcionamiento correcto de la etapa de modulacién para ambos, tensién
de salida y corriente de entrada.

Con el fin de simular condiciones de trabajo més realistas, posteriormente se aplica una
carga de 25% el torque nominal 77, dado por:

Potencia nominal
Tp =025 Velocidad nominal (3-2)

Si la referencia es reducida en amplitud de 20 A a 10 A el controlador, trabaja apro-
piadamente. Sin embargo, si la amplitud se aumenta de 20 A a 30 A los pardmetros del
controlador necesitan ser reajustados a

10000 0
0 10000
y
0.1 0
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Figura 3.5: Una fase de la tension de referencia para el SVM v, establecido por el SMC y
la tension modulada. v,.

para asegurar un seguimiento estable, aun asi, aparecen ciclos de sobremodulacién. Esto
sugiere utilizar una ganancia variable en el SMC, como por ejemplo SMC basado en
alguna ley exponencial de acercamiento [28]. Aun asi, las altas ganancias podrian incurrir
en sobremodulacion.

Se realizé ademas una prueba de sensibilidad de L,,, siendo la variable que influye
mayormente en el error de corrientes de estator [29]. El valor de L,,, en el IM es variado en
pasos de 1% su valor original, manteniendo el valor original en ambos, el controlador y el
observador. Una variacién de s6lo +1% fue permitida sin falla. Teéricamente, la solucién
consiste en incrementar la ganancia del controlador pero, nuevamente, la modulacién no
siempre serd posible de conseguir los altos esfuerzos que esto involucra. De ser posible se
debe aumentar la amplitud de la fuente del DMC, o trabajar con un sistema relajado (bajas

corrientes y cargas) para tener un comportamiento deseable.
3.3 SVM + SMC en una IM alimentada por un IMC
Utilizando el mismo procedimiento del apartado anterior es posible la implementaciéon

del método en un IMC. Se reemplaz6 el DMC por un IMC. Para lograr que el SVM sea
exitoso se reemplazaron los estados equivalentes del DMC por los del IMC segtin las
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Figura 3.6: Una fase del voltaje de entrada y la corriente de entrada al DMC. Se nota que
ambos se encuentran en fase.

tablas 2.2 y 2.3. Se utiliz6 el vector que cumpla la condiciéon vpy > 0, con el cometido
principal de demostrar que la equivalencia tabulada es correcta.

30 30
fa,

20 y
= 10 =
g0 £ \

- = \
= = \
3 3 \
o -10 O -10
-20 -20 S
-30 : : : -30 : : :
0.05 0.055 0.06 0.065 0.07 0.05 0.055 0.06 0.065 0.07
Tiempo (s) Tiempo (s)
(a) DMC (b) IMC.

Figura 3.7: Corrientes de estator en el espacio (o — ) con la SVM.

En la Figura 3.7 se observa la corriente controlada con el método. Existen pequefias
diferencias en la modulacién como se observa en las Figuras 3.8 y 3.9, que debido a la

restriccion sobre vp v, sin embargo se mantiene la forma similar en las sefiales moduladas.
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Figura 3.8: Una fase de la tensién de referencia para el SVM vy la tensién modulada.
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Figura 3.9: Una fase de la tensién de entrada y la corriente de entrada.

La mayor diferencia en el caso ideal es que ahora se tiene la tension ficticia vpx que se
aprecia en la Figura 3.10. En el caso real, se esperan mayores diferencias en los resultados
de las distintas topologias.

3.4 Resumen del capitulo

En este capitulo se muestran simulaciones realizadas con los distintos esquemas de
modulacién y control. Primero se muestra un estudio sobre la cantidad de conmutaciones
utilizando un esquema de FCS-MPC con el IMC. Seguidamente, se muestra la contribucién
principal del libro, la implementacién de SVM con un SMC estandar en un DMC. Por
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Figura 3.10: Tension ficticia vpy entre la etapa rectificadora e inversora del IMC.

ultimo, se reemplaza el DMC por un IMC para comprobar el SVM en el IMC por medio
de la equivalencia de estados DMC-IMC.



CAPITULO 4

CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS

4.1

Conclusiones

* Enteoria, el DMC y el IMC son equivalentes si no se utilizan los vectores rotativos del
DMC, por lo que varios métodos de modulacién y control son ficilmente traducibles
entre ambos convertidores. Sin embargo, en las simulaciones se reflejan ligeras

diferencias entre ambas topologias.

= En el FCS-MPC se obtuvo una reduccién apreciable de la cantidad de conmutaciones
en los interruptores del dispositivo modificando la funcién de costo, sin alterar
notablemente la calidad de la sefial (THD).

* La SVM funciona correctamente para la aplicaciéon del SMC en el caso ideal. Sin
embargo, su robustez no puede ser explotada si se produce sobremodulaciéon. En
otras palabras, el sistema de control debe poder trabajar relajado (bajas cargas) o de
ser posible grandes amplitudes de la fuente de voltaje del DMC, para asi posibilitar
grandes ganancias, sin incurrir en sobremodulacién.
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4.2

CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS

La SVM tiene dos grados de libertad en la eleccién de la duracién de cada uno de
los vectores cero, la cual podria ser explotada para mejorar el THD. Por otro lado el

SMC estandar no es el mas apropiado para la reduccién del THD por el chattering.

La SVM es aplicable tanto a DMC como a IMC segtin la equivalencia de sus estados.
Sin embargo, existen pequefias diferencias debido a la restriccién de mantener positiva
la tensidn rectificada.

Trabajos futuros

Se propone la implementacién de otros métodos de control en conjunto con la SVM.

Montar un IMC con los mismos elementos que un DMC (tecnologia y potencia)
para llevar a cabo pruebas experimentales, con métodos de control y modulacién
equivalentes y contrastar resultados reales de ambas configuraciones del convertidor
matricial.

Estudiar funciones de costo del FCS-MPC que permitan reducir las frecuencias de
conmutacién, o mantenerlas en cierto rango.

En cuanto a la SVM, se propone un andlisis de los grados de libertad y aplicar los
vectores en el orden correspondiente para conseguir una conmutacién de llave por
cada cambio de estado en la SVM en el DMC.
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TECNOLOGIA E INNOVACION

Estudio de la Cantidad de Conmutaciones de
un Convertidor Matricial Indirecto aplicando
Control Predictivo

Marcos Alberto Gémez Redondo’

ResSUMEN

Introduccidon: En la electronica de potencia, las tecnologias desarrolladas
permiten conmutaciones cadavez mas rapidascomo es el caso de los dispositivos
SiC-MOSFET. Ademas, con la alta velocidad de procesamiento digital, la técnica
MPC ha ganado gran interés en los Ultimos afios. Mds aun, la naturaleza
discreta de los convertidores de potencia determina una razén adicional parala
aplicacién FSC-MPC. Sin embargo, el aumento de frecuencias de conmutacién
introduce pérdidas asociadas a la no idealidad de los conmutadores. Es por ello
gue este trabajo propone un control que reduce la cantidad de conmutaciones
en un Convertidor Matricial Indirecto (IMC) aplicando FCS-MPC.

Objetivo: Establecer una funcion de costo adecuada para controlar un IMC con
FCS-MPC, teniendo en cuenta la cantidad de conmutaciones del dispositivo y la
calidad de la corriente controlada.

Material y Método: Para las pruebas, se realizaron simulaciones en Simulink,
con el solver odel y un paso de integracion de 1us. Se utiliza una fuente de
Voltaje AC trifdsico de 220VAC y 50 Hz, un convertidor matricial indirecto y
una carga inductiva. Los valores utilizados son R = 0.1Q y L = 10mH. Para las
pruebas se utilizd una referencia de 4.24A (6A pico) y 60 Hz, se realiza un salto
en amplitud, frecuencia y fase (sefial de 61 Hz y 8A pico) para comprobar la
respuesta transitoria. Control FCS-MPC: Se obtiene el modelo discreto con la
aproximacion de Euler con un paso de 50us. Se predicen 14 corrientes posiblesy
se aplica la configuracién que brinda la corriente mas cercana a la referencia. La
funcion de costo propuesta es: Costo=w, (i(k+1)-i* )*+w, (V, -530)*+w_ N +w, N,
Donde el término (i(k+1)-i**)? se relaciona con el error de corriente, el término
(VPN—53O)2 se introduce para mantener un voltaje V,, positivo, y tanto N 'y N son
la cantidad de conmutaciones durante 0.1s para la etapa rectificadora y para
la etapa inversora, respectivamente. Se consideran 2 conmutaciones por cada
cambio en la etapa rectificadoray 1 por cada cambio en la inversora. Las w, son
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pesos que se asignan por métodos heuristicos.

Resultados: El controlador es capaz de seguir la referencia incluso después del
cambio de referencia. El Vdc-Link llega a 0 V en ciertos instantes, lo cual puede
ocasionar que en la practica se problemas. Esto se soluciona con el control. La
funcion de costo obtenida permite reducir la cantidad de conmutaciones en un
18%.

Conclusiones: Las simulaciones permiten validar la factibilidad de
implementacion de un control predictivo de corriente en un convertidor
matricial indirecto. La funcion de costo en el FSC-MPC permite controlar de
forma sencilla tanto la corriente de salida, asi como el Vdc-Link ficticio y la
cantidad de conmutaciones del convertidor. Se obtuvo una reduccion de la
cantidad de conmutaciones controlando ademds el Vdc-Link ficticio.

Palabras clave: control predictivo de modelo, control de corriente, convertidor
matricial indirecto.
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Sliding Mode Current Control with Luenberger
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Abstract—In this paper, the problem of controlling three-phase
induction motors with unmeasurable states is tackled. To that
end, a finite-time robust nonlinear current control is applied.
The controller employed is the first order sliding mode with
exponential reaching law variant. Moreover, in order to estimate
some variables that are not measurable, such as the rotor current,
a state observer based on Luenberger observer is implemented.
Simulation results show a good tracking of the desired reference,
given that there exist some dynamics which were not modeled
and there are fast changes in the reference.

Index Terms—Current control, induction motor drives, sliding
mode control.

NOMENCLATURE
ERL Exponential reaching law.
™M Induction motor.

PI Proportional-integral.
SMC Sliding mode control.
VSI Voltage source inverter.

I. INTRODUCTION

Induction Motors (IMs) have been widely applied in
industrial applications due to its merits of low cost, simple
and robust construction and ease of maintenance [1]. Currently,
the focus of the study of new control techniques is oriented
towards multi-phase IMs with more than three phases,
which are gaining terrain in high power applications [2]-[6].
However, in low to medium power requirement applications,
three-phase IMs keep its validity, being the preferred choice
of the industrial complex for the mechanical propulsion of
the machinery of the various processes. Although there is
over a century of experience with three-phase IMs, developing
precise control systems is still a challenge, considering that
these machines are modeled as multi-variable systems and
not all variables are available for measurement, in addition of
having the aggravating factor of being related non-linearly to
each other which leads to inaccuracies in the estimations and
control of variables when classic control methods are applied
to simplified and linear models of IMs [7]-[9].

3" Marcos Gomez-Redondo

gomezredondomarcos @ gmail.com

6™ Yassine Kali
Ecole de Technologie Superiéure
Montreal, Canada
y.kali88 @gmail.com

4™ Esteban Cristaldo
Universidad del Cono Sur
de las Américas (UCSA)
Asuncién, Paraguay
e.cristaldo27 @gmail.com

Universidad del Cono Sur
de las Américas (UCSA)
Asuncién, Paraguay

7" Raul Gregor
Universidad Nacional de Asuncion
Luque, Paraguay
rgregor @ing.una.py

The traditional method for controlling a three-phase
machine is the field-oriented control with Proportional-Integral
(PI) controller [10]. For the mitigation of harmonic currents,
one PI and multiple resonant controllers can be implemented
in just one rotating frame at the fundamental frequency, so
as to reduce the computation required when using multiple
synchronous frames [11]. Other popular techniques are the
direct torque control and the current control using the model
predictive control, in which the main advantage is that
no modulator is needed [12], [13]. Among various control
methods of IMs, sliding mode control (SMC) is gaining
more and more attention in both academic and industrial
communities [14], [15]. Compared to the conventional vector
control using linear controller plus modulation, SMC is a fast
and robust alternative for nonlinear systems, when the response
with the traditional PI has not enough quality [16].

Within the range of control algorithms related to the
sliding mode, the Exponential Reaching Law (ERL) [17], [18]
provides an adaptation of the gains depending on the sliding
surface, this allows to reduce the chattering phenomenon
during the sliding phase and with the appropriate parameters
the convergence can be increased during the reach phase.
These characteristics are suitable to implement in three-phase
induction motors. Therefore, it is proposed to simulate this
algorithm for the current control of these motors. In general,
the speed or the torque is controlled in an outer loop and the
current controller in the inner loop can be replaced in order
to get a better response [19]. This work aims to improve the
current control of the inner loop, so only the current control
is considered.

The present paper is divided into five sections as follows.
In the following section, the full mathematical models of
the three-phase induction motor and the rearranging of
these equations for the sliding mode controller mathematical
structure are presented. In Section III, the sliding mode
controller with ERL 1is developed. In Section IV, numerical
simulations of IM studied to show the performance of the



proposed controller. The conclusion is in the last section.

II. MATHEMATICAL MODEL

The dynamical model of the IM depicted in Fig. 1 is
modeled as an electromechanical system that transforms
electrical energy into mechanical defined by a set of
differential equations. In order to reduce the complexity and
apply control techniques over the machine, the equations are
presented in stationary reference frame.

A. IM model in stationary reference frame (a — [3)
The IM model considering a stationary reference frame
o — [ for describe the dynamic of the machine, is given by:
Vas = Ryias + Aas
vgs = Rgigs + /.\/,v_s
Aas = Lgias + Liniar
Ags = Lsigs + Linigy M
Vor = 0= Rylar + Aar + WrAgy
vgr = 0 = Ryig, + Agr — wrdar
Aar = Lyiar + Lintas
Agr = Lyigr + Linigs

where Lg, L., Lis, L; and L,, are the stator and rotor
inductance, estator and rotor leakage inductance and the
magnetization inductance respectively. The resistances for
estator and rotor are Ry and R,. Voltages, currents and flux
in a — 3 plane are represented by v, i and A respectively. The
electromagnetic torque 7, is given in terms of the rotor and
stator current as:

Te = gPLm (Z,BS iar - 7;as iﬁr)7 (2)

being P the pole pairs of the IM. The relationship between the
electrical variables of the machine and the load 77, in terms
of the rotor speed, is given by:

Jw, = —Bw, + P (T. —Tr), 3)
where J represents the moment of inertia while B is the

friction coefficient. The rotor speed w, which is related to
the mechanical speed by the number of pole pairs by:

Wy = Wy, P. 4

B. IM model in state variables

The model of the IM in state variables is obtained from
(1)-(3), and is represented by:

x(t) = f(x,t) + gu(t) ®)

where x(t) € R is a five-dimensional vector of state variables
and u(t) € R? is a two-dimensional vector of inputs.

Sa N Sy _ S, _
vt i J A
_ sl -
w7
Fig. 1. 3-phase 2-level VSI scheme connected to a IM.
By considering flux equations, their derivatives are
represented by:
Aas Ls 0 Ly 0 07/ ias
Ags 0 Ly 0 L, O igs
Aar | =] L 0 L, 0 0 Tar (6)
).\ﬁr 0o L, 0 L, 0 i'/,r
W, 0 0 0 1 Wy
with:
/'\as = —Ryias + Vas
/'\ﬁs = _Rsiﬁs + vgs
).\ar = —Ryiar — wr (Lm i[is + L, i[i?‘)
).\Br = 7Rr7:l3r — Wy (Lm 7:(xs + Lr 7:(!7‘)
B 3 Ly . . . P
li),. = 77 wy + 5 P2 7 (lﬁs tar — las Zﬁ,—) - 7 TL (7)

Then, by rearranging (6) and (7) the following equivalences
are given:

X(t) = [ las 18s lar Tgr Wr }
Ly 0 Ln 0 0
0 Li 0 L, O
L=|L, 0 L. 0 0
0o L, 0 L, O
0 0 0 0 1
[ _Rs ias ]
_Rs iﬁs
_Rr lar — Wy (Lm iﬂs + Lr iﬂr)
£(x,t) =L~ | —Ryigr+wr (L ias + Ly dar)
3 pP?
5 7 Lm (Zﬂs tar — las Zﬂr)
B P T
i cTTr T
10
0 1 ,
g:Lil 00 ll(t): [ Vas 5 Vs ]
0 0
0 0
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Vca Ve =—(va +vp)
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Sliding Surface Sliding Mode

Eq.(9)

Controller Eq.(10)

0 | Vca

Wy

Fig. 2. Block diagram of the closed-loop IM.

III. PROPOSED SMC-BASED CURRENT REGULATOR
The proposed controller (Fig. 2) consists of a first-order
SMC with ERL that will force the output vector x = Cx(¢) =
[ias, iss ]T to converge to the desired reference currents x*
= [i%e, i ]7. For this purpose, the matrix C is:

10000
C*[01000]

Hence, the sliding surface selected here is a PI surface that
has the following expression:

®)

t
S=(x—x*)+Ki/(x—x*)dt- ©
0

where K; is a positive constant. Otherwise, the SMC with
ERL is described by the following equation:
S = —K; S— Ky(S) sign(S)

where K is a definite positive diagonal matrix and Ko(S) is
defined by:

10)

ka1
Ka(s) = | VOV an
N(S2)
where N(S;) = do + (1 — do)e~IS1” for i = 1,2 with

0 < dp <1 and a,p > 0 [18]. The constants ks and koo are

positive constants and sign(S) = [sign(S1), sign(S2)]” is the
signum vector with:
1, if S; >0,
sign(S;) = 0, if S; =0, fori=1,2 (12)
-1, if S; <0.

The law control equation is obtained by applying the first
derivative of (9) and adding the equations (5) - (10):

S=X-X)+EK(x—x") (3

=K1 S — Ka(S) sign(S) = (x —x") + Ki (x —x*) (14)
—K; S — Ks(S) sign(S) = Cf(x,t) + Cgu(t)..

XK (=X A

Isolate the variable u(t) of the expression (15) gives the
following control law:

u(t) = (Cg) ™ (-K1 S — Ka(S) sign(S) — C£(x,1) ..
X K (x = X))
(16)

The stability analysis of the closed-loop system can be found
in [20].

A. Luenberger-Based Rotor Current Estimation

Since the rotor currents in the three-phase induction motor
cannot be measured in practice, an estimator based on the
Luenberger observer is used [21]-[23]. The equations of this
observer are shown in the following expression:

(= A(w,)¢ + BUAL(x~C() -
y=cC¢

. ~ ~ N T N
where ¢ = [i(w, 18s; lar, iﬁ,.] with 7., as the estimated

stator and rotor currents in a— 3, and U = [v,, Uﬁ]T (Fig. 2).
The matrices associated with Luenberger observer are:

R, L, ~L:w, —R,Ln, —L.Lyw,
L?n Wy Ry L, L, Ly, w, —R, L,
Aa =
_Rs Lm Ls Lm Wy Rr Ls Lr Ls Wy
_Ls Lm Wy _Rs Lm _LT Ls Wy Rr Ls
Afw,) =~ A
Wr) = pp oA
-L. 0
1 0 —L, [t 000
5=D1| Ln 0 C_[OIOO]
0 Ly,

where D1 = L2, — L, L,.



20 . Zoom . .

! 15
= 10
= 0 1 s
- 0
5
20 . . . . o
0 0.1 0.2 0.3 0.4 05 o015 o155 016 0165 017 0175
Zoom
20 : : ; .
— 10
= s
20 o
e~
5
220 L L L L -10
0 0.1 0.2 0.3 0.4 05 o015 o015 o016 0165 017 0475
Timels] Zoom

Fig. 3. Stator currents in o — /3 sub-space for transient and steady-state.
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Fig. 4. Stator currents in the a — 3 planes for a desired AC currents
(i%ss i%5,) of: 5[A] (RMS).

IV. THEORETICAL ANALYSIS BY SIMULATIONS

By applying the equations that define the dynamics of the
three-phase IM in simulations through MATLAB/Simulink
software, the operation of the designed controller is evaluated.
The mechanical and electrical parameters of the IM are shown
in Table I.

TABLE I
PARAMETERS OF THREE-PHASE IM

Rs 07384 w L, 124.1 mH
R, 07402 w P 2

Lis  3.045 mH B 0.000503 kg.m?/s
Ly 3.045 mH J 0.0343 kg.m?
Ls 127.1 mH  Nominal speed 1500 rpm

Ly 127.1 mH  Nominal power 7.5 kW

Three-phase voltage source inverter (VSI) with Vpo =
620[V] and Sinusoidal Pulse Width Modulation (SPWM) with
15[kHz] switching frequency are used to power the IM.

b b L & o w s oo w

5 135 15 W s

10 5

o 5 10 15
ias[A]

Fig. 5. Stator currents in the a — 3 planes for a desired AC currents
(i%s: i) of: 10 A (RMS).

The stator currents and mechanical speed of rotor are
measured, and rotor currents are estimated using (17).

L matrix coefficients (18) and SMC’s gains in Table II were
found heuristically.

572660 0
0 572660

L=1 sm255 o (18
0 571255

The simulation consists in the current control of a
three-phase induction motor using the o — /3 reference frame
(Fig. 3) with a constant load 77, = 1 N 'm, initially the desired
AC currents (ig, ij,) have a RMS current value of 5 A,
then at the instant 0.162 s with a step changes to an RMS
current value of 10 A. As an uncertainty parameter, the mutual
inductance L,, was varied, increasing its value to L,, =
170 mH, for the controller and the observer the L,, value
is shown in the Table II and with this the results of Fig. 3,
Fig. 4 and Fig. 5 were obtained.



TABLE 1II

SMC GAINS.
Gains  Values | Gains  Values
ki1 1000 | K; 100
k12 1000 | p 1
ko1 1000 | a 20
ko2 1000 | do 0.01

V. CONCLUSIONS

In this work, a first-order sliding mode controller was
simulated with exponential reaching law for three-phase motor
induction, under uncertain conditions the controller performs
well and can be improved by optimizing the controller’s gains.
The application of the proposed controller has been tested on
simulations where the results obtained showed good reference
tracking performance.
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Abstract—Matrix converters have been considered recently
for several industrial and commercial applications, due to their
lower size and weight and no dc-link requirement compared to
the traditional back-to-back topology. As a consequence, several
control techniques have been proposed for motor drives fed
by matrix converters. The aim of this paper is to present a
robust nonlinear control algorithm with a detailed description
of the modulation stage for the current control of a three-phase
induction machine. Simulation results explore the robustness of a
sliding-mode based controller under perturbances and parameter
mismatch.

Index Terms—Current control, induction machine, matrix
converter, nonlinear control, sliding-mode control, space vector
modulation

I. INTRODUCTION

Due to the growing interest in distributed generation
systems, which are environmentally friendly and focusing on
wind generation systems, matrix converters are still potential
players for the next season of power converters [1] because
of their lower size compared to the traditional back-to-back
topology, as well as lower weight and no dc-link requirement,
which means lower maintenance costs in capacitor failures. It
is also fully adaptable, being able to work as a voltage source
[1], [2] or a current source [3] with little modifications.

One of the most used control schemes for the induction
machine (IM) is the well-known field-oriented control. This
technique uses an inner current control loop which is typically
implemented by linear proportional-integral (PI) technique. In
recent years, research efforts have been conducted to improve
the performance of the inner current control loop. Nonlinear
control techniques emerged as a real competitive alternative to
the traditional PI technique. Some examples are the finite-set
model predictive control (MPC) [4] and sliding-mode control
(SMC) [5], [6]. MPC is easy to implement and it has no
modulation stage. However, high switching efforts do not
necessarily result in considerable improvement [7]. On the

2" Enrique Paiva
Universidad del Cono Sur
de las Américas (UCSA)
Asuncién, Paraguay
enpaiva93 @gmail.com

5t Sergio Toledo
Facultad de Ingenieria
Universidad Nacional de Asuncion
Luque, Paraguay
stoledo@ing.una.py

3" Larizza Delorme
Universidad del Cono Sur
de las Américas (UCSA)
Asuncién, Paraguay
laridelorme @ gmail.com

6" Raul Gregor
Facultad de Ingenieria
Universidad Nacional de Asuncion
Luque, Paraguay
rgregor @ing.una.py

other hand, nonlinear SMC and its variants need a modulation
stage.

Non-linear control with space vector modulation (SVM)
is considered a good combination [8]. SVM applied to a
direct matrix converter (DMC) has been an interesting and
defying issue since its origins, which can be traced back
to the latest 80s [9], [10]. Nevertheless, recent studies still
take advantage of this procedure [11]-[13], which has the
highest theoretical voltage transfer ratio ¢ = 0.866 without
over-modulation, it can take care not only of the output voltage
but also of the input current phase, namely input power, and
is also able to reduce the total harmonic distortion, choosing
different combinations of the duration of zero vectors, with
two degrees of freedom. As it is explained in the literature
Alesina—Venturini (AV) and improved AV methods can be
obtained as special cases of the SVM [14]; that is the main
reason SVM is chosen over the others, having more degrees
of freedom to exploit. This paper analyses the behavior of
an SVM implementation with a non-linear control, taking
the standard SMC as an illustrative example. The main
contribution of this paper is the detailed explanation of the
implementation of the SVM for a DMC, that can be used as a
reference for the implementation of other nonlinear controllers,
i.e. higher-order SMC [15] and back-stepping control [16].

II. DMC AND IM MATHEMATICAL MODELS

First of all, a representation of the plant, which consists of
an IM fed by a DMC, can be seen in Fig. 1. In this work, no
input filter was designed or implemented, because the main
interest was the conjunct work of the SVM with a non-linear
control. In this section, the mathematical model of the DMC
is explained first, and later the mathematical equations of the
IM are presented [6].



TABLE 1
ALL ALLOWED STATES OF THE DMC

vector identifier | Vo I [S1 — So] I [[voll [ Zvo =0, | ]
+1 VAVBUB 100 010 010 %vAB 0 Zia -z
-1 VBUAVA 010 100 100 i%'UAB 0 7%1}1 -5
+2 VBVCVC 010 001 001 3VBC 0 5la 5
-2 VCVBUR 001 010 010 —2vp0 0 24, 5
+3 vevAvAl 001 100 100 Zvoa 0 Zia ;"
-3 VAVEUC 100 001 001 —2vca 0 —Zia =
+4 vpvavp] | [010 100 010 Zuap 2z Zip -z
—4 VAVBUA 100 010 100 —Zvap 2 Zip -5
+5 vovBYC 001 010 001 2upe 2 2iy z
-5 VBVCUR 010 001 010 —2upc 2 -2i, 7%
+6 vavgva) | [100 001 100 Zvca 2 Zip 5
—6 VCVAVC 001 100 001 7%1}014 277“ 7§ib T
+7 VBUBUA 010 010 100 Zuap i Zi, -z
-7 VAVAUB 100 100 010 —2vaB o —2i; -z
+8 voVCUB 001 001 010 2upe & Zic z
-8 vgupve] | [010 010 001 —2up0 i —Zic z
+9 VAVAVC 100 100 001 3vcA %r %'Lc Tzr
-9 vovgva) | [001 001 100 —2vca i —2i, =
0a VAVAVA 100 100 100 0 - 0 -
0p VBUBYE 010 010 010 0 - 0 -
0c veveve 001 001 001 0 - 0
71 VAVBUC 100 010 001 Vp (constant) variable I (constant) variable
To VAVCUB 100 010 001 Vp (constant) variable I (constant) variable
T3 VBUCUVA 100 010 001 Vp (constant) variable I (constant) variable
T4 VBUAVC 100 010 001 Vp (constant) variable I (constant) variable
5 VCVAVB 100 010 001 Vp (constant) variable I (constant) variable
T6 VOUBUA 100 010 001 Vp (constant) variable I (constant) variable

A. DMC Model

DMC can be seen as a matrix array. Two equations and some
constraints describe its ideal behaviour. The first equation is:

(6]

Vo = Svi

where v, = [va Vp ’UC]T is the output three-phase voltage
of the DMC and v; = [UA vp vc}T is the input voltage
from the ac source. S is the following matrix:

S1 S2 S
S=1|8 S5 Se 2
Sz Ss Sy

where S, are either 0 or 1 and represent the state of every
switch, and the conditions: Sy + So + S35 = 1, Sy + S5 +
Se¢ =1, S7 4+ Sg + S9 = 1 must be fulfilled in order to avoid
over-voltages and short-circuits. The second equation is:

i; = STi, A3)
where i; is the input current and depends on the output current
i, and ST is the transpose of S.

As these equations are not very practical for designing, the
result of every each state can be tabulated in Table I, in which
3 groups of vectors are shown, 18 static vectors which have
fixed direction and variable magnitude, 3 zero vectors and 6
rotating vectors, with variable angle and fixed magnitude. The

magnitudes and angles correspond to the output voltage and
input current complex vectors, calculated with the expression:

“

2 e i
ng(x(L+$b8 3/ 4 xces’)

B. IM Model in Stationary « — [3 Reference Frame

The electrical equations in the stationary o — (3 reference
frame for IM is given by:

Vas = Ruias + as

vgs = Rsigs + d}/is

Var = 0= Ryiay + Par + w, s,
vgr = 0= Ryigr + g, — wrthar
Yas = Lsias + Liniar

(&)

"/)Bs = LsiBs + Lmiﬂr
Yar = Lyiar + Liias
7/)/1‘7‘ = LTiﬂT + Lmiﬂs

where (5) involve relations among the rotor electrical speed
w,, the magnetic fluxes (¢5, ), voltages (vs, v,) and
currents (is, 4,) in both, stator and rotor respectively. The
electromagnetic torque is expressed in terms of o — /3 currents
as follows

T‘e = §PLTYL (Lﬁa ZAucr - Luza iﬁ7')7 (6)

2



while the mechanical equation of the motor is:

me = _me + (Tc - TL)a (7)

where J denotes the motor inertia and B is the motor friction
constant, and 77, is the load torque. The following equation
relates the mechanical speed w,,, and rotor electrical speed w,
by the number of pole pairs P.

Wy = Wy P (3)

III. PROPOSED CONTROL STRUCTURE

The block diagram of the proposed control structure is
shown in Fig. 1. Note that rotor currents are estimated
with a Luenberger observer as these are not available for
measurement. In this section, the description of the SVM
presented in [14] is rewritten, slightly different nomenclature
is used, and equations obtained differ in the sign respect to
the original work. Then, equations of the sliding surface and
SMC applied for controlling the stator currents of the motor
are shown.

A. SVM in The DMC

The SVM explained here is the same as shown in [14]. The
full process, tables, references, and switching patterns used
there are rewritten with slight modifications in order to explain
the process in a more synthesized an organized way.

Taking only the 18 static vectors and 3 zero vector of the
DMC, which correspond to the first 21 vectors in Table I it is
possible to perform a modulation of the space vector.

In order to simplify the mathematical expressions, the angle
«, of any output voltage complex vector v, can be referred to
the middle of every each sector, and determined by the angle
a, and the sector K, as shown in Fig. 2. For instance, the
direction of v, is determined by the sector K, = 1 and the
angle @, so the angle of the complex vector is

T

Qo = Kvg - g + di. )

. ammmm
as _:O—b Sliding Surface

x
[“3s] 1+
ias
Va i,’is
Uﬁ

Las|=a  Observer
1Bs

), bl
L Wr] lar s
o i8r

las S.
1Bs|=>  Sliding Mode Controller Measurements
L wr ] 1 u Vo
(OF]
SVM i
l(\'S
[ T T T SR N A T | 1Bs
Si Sy S; Sy S; Sg S; Ss So Wy
Fig. 1. Scheme of the control system
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Fig. 2. Output voltage.
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Fig. 3. Input current.

Hence, the voltage vector can be decomposed into
components on the direction to the vectors adjacent to the
sector (in the current example the vectors +1, +2, +3, —7,
—8, —9) and the zero vectors 04, Op and O¢.

Similarly, in Fig. 3, the angle [; of any input current
complex vector can be referred in terms of f3; and the current
sector ; by:

Bi = (K = )5 + i (10)
and synthesized with the vectors adjacent to the sector and
zero vector. In the example: +1, +4 ,+7 ,—3 ,—6 ,—9 and the
zero vectors 04, Op and Oc.

If the sign is ignored for a moment, a combination of
4 non-zero vectors can always be found, such that their
combination along the zero vectors are able to modulate any
voltage and current in the same SVM cycle, for the case
in analysis the common vectors are +9, +7, +3 and +1,
respectively. Thus, voltage equations are:

dyvy+dyvg = %|VO| cos(@, — §)elKvE

an

d3 vs +dy va = Z|Vo| cos(do + Z)ed(Ko=D3,

For currents, the magnitude cannot be imposed, because it
depends on the output current, but its direction can be set to
Bi if the scalar product with a vector normal to this direction
equals 0. In terms of f; and K;, current equations are:

(dy iy — dyip) - je? K= DE+5 =0 12
(d3 iz —dy i4) 'j@j(K'_l)g-H;’ =0

Note that in these equations the sign is inverted so as to
solve the difference in sign of two vectors, which always
occurs. In our example we have the vectors —9, —7, +3, +1 for



TABLE 11
VECTORS TO BE APPLIED FOR A PAIR K, AND K;

Ky

K 1 or4 2or5 3or6

i
lor4 +94+74+3+1 | 46 4+44+9+7 | 43 +1+6+4
2o0rb +8+9+2+4+3 | +54+6+8+9 | +42+3+5+6
3 or 6 +7+84+1+2 | +44+5+74+8 | +1+24+4+5

the output voltage and —9, +7, —3,+1 for the input current,
so the sign in these equations solves the change in sign of —7
and +3 in the voltage vectors to +7 and —3 in the current
vectors.

Using the three-phase voltage source:

va =V, sin(wt)

vp =V, sin(wt — ZF)
4

%)

as input, where V), is the peak voltage, and considering the

input current at the same frequency w, the angle ¢ between

the input voltage and input current is constant. Thus, equations
of the duty cycles resulted in:

13)

ve =V, sin(w

dy = (—1)KetKi g2 cos(d, — §)cos(B; — %)

V3 cos(¢)

o Keikia 2 ©0s(do — F)cos(Bi + F)

)
cos(dp + L) cos(f; — & a9

— (1Kot K+l 2 ° 3 v 3
S )

VKoK lcos(do + %) cos(Bi + %)
R A TR ()

where ¢ = “","‘ , is the voltage transfer ratio and cos(¢)
is the input poI;ver factor. In case that ) |d,| < 1 there
is no over-modulation and the duty cycle of vector zero is
do =1 — (|d1| + |d2| + |d3| + |d4]), which may be distributed
among the zero states according to dy = do1 + do2 + dos.

In addition, only positive vectors can be used for any sector
and a negative sign in the duty cycle indicates that the vector
to be applied must be the opposite. In the case in point, it
can be solved for +9,+7,+3 and +1, and if negative values
are obtained for d; and dg but positive values for dz and dy,
it will indicate that vectors —9, +7, —3, and +1, should be
applied for this modulation cycle. The vectors to be applied for
every pair of voltage sector and current sector are resumed in
Table II, taking care to respect the order in which the vectors
are applied. The index 1 in (11), (12) and (14) belongs to the
most left vector in the every cell, the index 2 to the following
vector to the right, and so forth.

Finally, a double sided switching pattern is commonly used
as shown in Fig. 4 for applying the duty cycles from (14)
in a cycle with period 7, so that ¢; = d;T. The vectors can
be applied in any sequence and it can be used either one,
two or the three zero vectors. However, it can be found a
sequence that allows only one switch commutation in a change

to11t1t Lot to2
212

Fig. 4. Double-sided switching pattern.

between two states, which is interesting for reducing higher
commutation frequencies, if the three zero vectors are used.
B. Sliding-Mode-based Nonlinear Current Controller

In order to apply the SMC, the previous equations are
written in matrix form:

x(t) =f(x,1) + gu(t) (15)
where
X(t) = [ias igs  lar 1pr wr]
L, 0 L, 0 0
0 Ly O L, O
L=\|L, O L. 0 O
0o L, 0 L. O
0 0 0 0 1
[ _Rs ias ]
—Ryigs
_Rr iar — Wy (Lm iﬂs + Lr iﬂr)
f(x,t) = L7 | =Ry igr +wy (Lindas + Ly iar)
3 P?
5 7 Lm (Zﬁs iar - i{xs Zﬁr)
B, _Pr
L ST T T
10
0 1 r
g=L"1[0 0 u(t) = [vas  vss)
00
0 0
The output equation used is:
x=Cx (16)
where
10 0 00
C= [0 1 00 0} ’
On the other hand, the sliding surface of the controller is
defined as .
s=e+)\/ edt 17)
0
where
e=y—x" (18)



. . . . e 1T
is the error, A is a constant matrix, and x* = [, 5]

contains the desired stator currents.
Hence, from (17),

$=¢&+ e (19)
Choosing the Lyapunov function to be
1 .
V=3 s (20)

for the system to be stable in the sense of Lyapunov the
condition is:

V=s§<0 @

SO,

§ = —ksign(s) (22)

is chosen to obtain the reachability condition, where k is a
positive definite diagonal matrix.

Combining (15), (18), (19) and (22) and solving for u, the
control law can be obtained as:

u=(Cg) !(—ksign(s) —Ae—Cf+x*). (23)

IV. THEORETICAL ANALYSIS BY SIMULATIONS

To evaluate the operation of the proposed control
scheme, the MATLAB/Simulink software is used to perform
simulations through the above equations. Table III shows the
parameters of the IM in the simulation.

The time period for SVM used is 77 = 10 ms and
the reference angle of the input current is set to 5; = 0
for the maximum input power factor as no input filter is
used, the simulation step time is 1pus and the solver is
odel (100 times lower than 7', for good resolution). The
SVM implemented applies the vectors with the symmetrical
double-sided switching pattern shown in (14), however, they
are applied in order of appearance in Table II and only one
zero vector is applied. The source is defined by (13) using
Vp =311.127 V and w = 2750 rad/s.

First the controller is tested without load. For the SMC the

values of
1 [too0 0
10 1000
and
1 0
A\ =
0 1
TABLE III
PARAMETERS OF THE THREE-PHASE IM
Parameter Value ‘ Parameter Value
Rs 0.7384 Q Lm 124.1 mH
R, 0.7402 © P 2
Lis 3.045 mH B 0.000503 kg.m?/s
Ly, 3.045 mH J 0.0343 kg.m?
Ls 127.1 mH | Nominal speed 1500 rpm
Ly 127.1 mH | Nominal power 7.5 kW

Current (A)

Time (s)

Fig. 5. Stator currents in (o — ) space in a transient after a change in phase,
magnitude and frequency of the reference current at 0.125 s is applied.

400

200

Voltage (V)
o

-200

-400
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Fig. 6. One phase of the reference voltage to the modulator v, established
by the SMC and modulated voltage vo.

are set. The reference is initially of 20 A peak, and w =
2760 rad. At 0.125 s, Z rad is added to the reference phase,
as well as 30 A in magnitude and 20 Hz in frequency. Fig. 5
shows the tracking and the effect of the transient in the stator
currents. Fig. 6 shows one phase of output voltage from the
DMC along with the reference voltage, which is the control
effort set by the SMC. Fig. 7 shows the input voltage and input
current on a single phase. It can be seen that input voltage and
current to the DMC are in phase, in steady-state, proving the
correct behavior of the SVM stage, for both input current and
output voltage.

In order to have more realistic conditions, a load of 25%
the Nominal Torque is next applied, given by:
. Nominal power

T, =02 .
L =02 Nominal speed

@4

If the reference is reduced from 20 A to 10 A, the controller
works properly. However, if the amplitude of the current is
changed from 20 A to 30 A, the controller parameters need
to be readjusted to

1 [tooo0 0
“| o 10000
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Fig. 7. One phase of the input voltage and input current to the DMC. Note
that both of them are in phase.

01 0
A= { 0 0.1}
in order to ensure a good tracking, but some overmodulation
cycles are present. This fact suggest a variable gain in the
SMC, for example, SMC based on some exponential reaching
law [17]. Nevertheless, these high gains also put SVM at risk
of overmodulation.

A sensibility test on L,, is also performed as it has been
shown to be the parameter that influences the most on stator
currents error [18]. The value of the machine was increased
and decreased in steps of 1% its original value, maintaining
the original value in both, the controller and observer. Only a
variation of £1% was allowed without failure. Theoretically,
the solution consists of increasing the controller gain, but
again, the modulation stage is not able to achieve the high
efforts this fact involves.

and

V. CONCLUSIONS AND FUTURE WORK

The main conclusions of the implementation of the
SMC+SVM for an IM fed by a DMC are:

e SVM works correctly with SMC in the ideal case.
However, the robustness of the SMC could not be
exploited in this case, since high gains in the SMC
resulted in overmodulation, which leads to failure in
tracking. In other words, the system needs to work
relaxed (underrated currents or loads) or the amplitude
of the voltage of the source should be increased.

e« SVM has two degrees of freedom in the choice of the
duration of the three zero vectors, which might improve
THD.

o An analysis of the duration of cycles in SVM and SMC
is proposed in search of a solution for the previous
problems. It is also interesting to analyze the behavior
of SVM accompanied by another non-linear controller.
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